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Die vorliegende Arbeit mit den darin enthaltenen Ideen, Methoden, Entwürfen und Imple-
mentierungen entstand während meiner Arbeit als wissenschaftlicher Mitarbeiter im Fach-
gebiet Hochfrequenz- und Mikrowellentechnik an der Technischen Universität Ilmenau. Der
Fachgebietsleiter Univ.-Prof. Dr. rer. nat. habil. Matthias A. Hein vertrat gleichzeitig als Spre-
cher die von der Deutschen Forschungsgemeinschaft (DFG) geförderte Forschungsgruppe
Multiphysikalische Synthese und Integration komplexer Hochfrequenz-Schaltungen (MUSIK)
(FOR1522), an der sieben Fachgebiete und Forschungseinrichtungen beteiligt waren.
Der Schwerpunkt meiner Arbeit lag dabei im methodengestützten Entwurf und der techno-
logieübergreifenden Implementierung von multiphysikalischen Oszillatoren, welche Mikroe-
lektromechanische Systeme (MEMS) auf der einen Seite und mikroelektronische Schaltungen
auf der anderen Seite beinhalten. Implementiert wurden die MEMS-Oszillatoren auf Hochfre-
quenz (HF)-tauglichen Keramiksubstraten und dem Silizium-Keramik (SiCer)-Verbundsub-
strat. Diese neue Art der Herangehensweise an komplexe multiphysikalische Problemstellun-
gen ermöglichte es, in kompakten Bauformen Oszillatormodule mit hohen Leistungsanforde-
rungen zu integrieren und nach dem Motto Best of both Worlds Bauelemente und Baugruppen
aus der Mikroelektronik und der Mikroelektromechanik in Entwurf und Implementierung ge-
eignet zu vereinigen und so eine HF-Mikromechatronik zu schaffen.
Die Forschungsgruppe MUSIK baut dabei auf dem Vorgängerprojekt Piezoelektrische Reso-
natoren aus integrierbaren MEMS für HF-Referenz-Oszillator-Anwendungen (PRIMOS) auf,
welches sich mit dem Entwurf, der Fertigung mittels Dünnschichttechniken sowie der Analyse
von MEMS-Resonatoren befasste und so die Grundlagen für die vorliegende Arbeit bereitstel-
len konnte.
Weiterhin bestand während meiner Zeit an der Technischen Universität Ilmenau eine en-
ge Zusammenarbeit mit dem Team um Prof. Joshua En-Yuan Lee von der City University of
Hong Kong (CityU), das an der Güteoptimierung und der Untersuchung von Verlustmechanis-
men von MEMS-Resonatoren arbeitete. Durch diese Zusammenarbeit konnten einige für die
vorliegende Arbeit relevante gemeinsame Publikationen in den Proceedings internationaler
Konferenzen sowie Veröffentlichungen in Fachzeitschriften eingereicht werden.
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Die voranschreitende Digitalisierung und die stärkere Vernetzung zwischen elektronischen
Geräten lässt den Bedarf an leistungsfähigen und gleichzeitig kompakten Sendeempfänger-
Modulen im Hochfrequenzbereich stetig ansteigen. Neben mikroelektronischen integrierten
Schaltkreisen werden im oberen MHz- und unteren GHz-Bereich zunehmend Mikroelektro-
mechanische Systeme (MEMS) eingesetzt. Gerade im Bereich miniaturisierter Oszillatoren
treten die Vorteile von MEMS-Resonatoren zutage. Deren hohe Güten von mehreren 1000,
kombiniert mit Resonanzfrequenzen bis in den GHz-Bereich bei gleichzeitig geringer Bau-
größe, fördern die Ablösung der niederfrequenten und nicht integrierbaren Quarz-Resonatoren
durch MEMS-Resonatoren.
Jedoch sind der Entwurf und die Implementierung von MEMS-Oszillatoren bisher nicht
optimiert und vereinheitlicht worden. Während für aktive Schaltungen zur Signalverstärkung,
Pufferung und direkter analoger Frequenzsynthese das Top-Down-Prinzip Verwendung fin-
det, in dem sehr komplexe Schaltungen mit Hilfe von über Jahren etablierten Methoden von
der Spezifikation bis zum fertigen Produkt entworfen werden, wurde die hierarchische Ent-
wicklung von MEMS-basierten Hochfrequenz-Systemen bisher noch nicht optimal umgesetzt.
Vielmehr werden hierbei der Ansatz nach Versuch und Irrtum sowie zeitaufwändige Finite-
Elemente-Simulationen genutzt, um bereits vorhandene Strukturen für die gewünschte An-
wendung zu modifizieren. Dieser Ablauf ist zum einen nicht hierarchisch strukturiert und zum
anderen nicht mit dem Entwurf analoger Schaltungsteile in einem gemeinsamen Entwurfspro-
zess vereinbar.
Eine zweite Herausforderung ist die Zusammenführung der Einzelbaugruppen zu Oszil-
latormodulen. Die unterschiedlichen Technologien Dünnschicht-MEMS-, Dickschicht- und
integrierte Halbleitertechnologie stellen noch immer eine große Hürde der Modulintegration
dar. Das Silizium-Keramik (SiCer)-Verbundsubstrat liefert einen Ansatz zur Überwindung der
auftretenden Hindernisse, indem ein Silizium-Wafer direkt auf einen Stapel von Mehrlagen-
Keramiksubstraten gebondet wird und damit ein Multi-Technologie-Substrat entsteht. In die-
sem können Dünn- und Dickschickttechniken angewendet werden und der Aufbau komplexer
multiphysikalischer Systeme wird ermöglicht.
Diese Arbeit befasst sich mit dem Entwurf und der Analyse von MEMS-Oszillatoren auf
dem genannten SiCer-Verbundsubstrat. Dafür wird eine Methodik erarbeitet, die den Entwurf
von Mikroelektronik und Mikroelektromechanik vereint. Diese Methodik basiert auf einem
analytischen Entwurfsmodell zur Synthese von Resonatorstrukturen über die elektrischen Spe-
zifikation. In der vorliegenden Arbeit wird der Entwurf zweier aufeinander aufbauender Os-
zillatortypen beschrieben, einem Festfrequenzoszillator für Frequenzen bis zu 600 MHz sowie
einem Mehrfrequenzoszillator für Ausgangsfrequenzen im oberen MHz- bis unteren GHz-Be-
reich und der Bereitstellung von Referenzfrequenzen von etwa 10 MHz. Beide Typen von Os-
zillatoren werden in verschiedenen Varianten implementiert und auf eine möglichst kompakte
Baugröße und geringes Phasenrauschen hin optimiert. Die Resultate aller Präparationen heben
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sich vom Stand der Technik ab, sowohl in der Aufbautechnik als auch in der Oszillationsfre-
quenz und im Phasenrauschen.
Weiterhin wird in der vorliegenden Arbeit die Thematik der Temperaturabhängigkeit von
MEMS-Resonatoren und -Oszillatoren betrachtet, welche im Vergleich zur thermischen Drift
kommerziell verfügbarer Quarz-Resonatoren und -Oszillatoren höher ausfällt. Dazu wird das
analytische Entwurfsmodell für MEMS-Resonatoren derart modifiziert, dass sich die geo-
metrischen Abmessungen und Materialparameter in Abhängigkeit der Umgebungstemperatur
verändern. Messungen an Resonatoren verschiedener Geometrien werden im Anschluss ge-
nutzt, um die analytischen Berechnungen zu verifizieren. Die messtechnisch ermittelte Tem-
peraturabhängigkeit der Resonanzfrequenz liegt dabei zwischen -26 ppm/K und -20 ppm/K,
was dem analytisch modellierten Temperaturkoeffizienten von -28,1 ppm/K sehr nahe kommt.
Auf Basis von in der Literatur veröffentlichten Temperaturkompensationsmethoden wird das
analytische Modell um eine Lage Siliziumdioxid erweitert, die einen positiven Temperaturko-




The ongoing digitalisation and stronger networking of electronic devices increase the need
for high-performance and simultaneously compact transceiver modules in the radio-frequency
domain. In addition to microelectronic integrated circuits, microelectromechanical systems
(MEMS) are increasingly employed in the upper MHz and the lower GHz range. Especially in
the field of miniaturised oscillators, the advantages given by MEMS resonators come to light.
Their high quality factors of several thousand combined with resonant frequencies up to the
GHz range in small size promote the replacement of low-frequency and non-integrable quartz
oscillators by MEMS oscillators.
However, design and implementation of MEMS oscillators have not been optimised and
combined yet. In order to implement active circuits for signal amplification, buffering, and di-
rect analogue frequency synthesis, the top-down design from specification to the final product
has usually been used as method of choice. Nevertheless, a well-organised design of MEMS
components has not been established so far. Rather, trial-and-error and time-consuming finite-
element simulations are utilised to modify existing MEMS structures for the desired applica-
tion. On the one hand, this process is not hierarchically structured and on the other hand, it is
not compatible with the design of analogue circuit parts in a common design process.
A further challenge is the combination of the sub-circuits and devices to joined oscillator
modules. The different technologies, such as thin-film, hybrid-integrated, and monolithically-
integrated, i.e., semiconductors, still interfere with module integration. The silicon-ceramic
(SiCer) composite substrate provides an approach to overcome the encountered obstacles by
bonding a silicon wafer directly on a stack of multi-layer ceramic substrates, resulting in a
multi-technology substrate, where thin-film and hybrid-integration technologies can be used
to enable the assembly of complex multi-physical systems.
This thesis deals with the design and analysis of MEMS oscillators on the SiCer substrate.
To reach this goal, a method for combination of microelectronic and microelectromechanic
designs is elaborated. By utilising this method, which is based on an analytical design model
to synthesize resonator geometries from a given specification, the design of two consecutive
types of oscillators is described, namely a single-frequency oscillator for oscillation frequen-
cies up to 600 MHz and a multi-frequency oscillator for output frequencies in the upper MHz
and the lower GHz range and reference frequencies of around 10 MHz. Both oscillator types
are implemented in different variants and optimised towards compact design and low phase
noise. The results of all preparations stand out from the state-of-the-art, both in assembly and
utilised packaging technology, and in oscillation frequency and phase noise.
Furthermore, this thesis covers temperature dependence of MEMS resonators and oscil-
lators, which is observed to be high compared to the thermal drift of commercially availa-
ble quartz resonators and oscillators. The analytical design model for MEMS resonators was
therefore modified towards temperature-dependent geometrical dimensions and material pa-
rameters. Measurements at different resonator geometries are then performed to verify the
Dissertation xv
analytical calculations. The experimentally-determined temperature coefficient of the reso-
nant frequency is found to be between -26 ppm/K and -20 ppm/K, which reaches nearly the
temperature coefficient of the analytical model with -28.1 ppm/K. Based on methods for tem-
perature compensation published in literature, the analytical model is extended by a silicon-






1.1 Multiphysikalischer Entwurf integrierter HF-MEMS-
Schaltungen
Mikroelektromechanische Systeme (MEMS) sind als Bestandteile heutiger technologischer
Systeme nicht mehr wegzudenken. Die Fülle an Anwendungen, die auf dem Einsatz von
mikroelektromechanischen Bauelementen beruhen, wächst stetig. Beispiele hierfür sind die
Automobilindustrie, Unterhaltungselektronik, Mobilkommunikation und die Medizintechnik
[85]. Doch obwohl der Markt an MEMS-Bauelementen und -Systemen und das Portfolio an
Produkten kontinuierlich wachsen, ist die dahinterstehende Technologie der Mikrosystemtech-
nik keinesfalls neu. Vielmehr kann sie als Folge der in den 1950er Jahren etablierten Silizium-
Halbleitertechnologie gesehen werden [36, 117, 142]. Die Nutzung der in der Halbleitertech-
nologie entwickelten Verfahren zum Aufbau und der Strukturierung von Dünnschichten er-
möglichte in den 1960er Jahren die Herstellung von ersten mikroelektromechanischen Struk-
turen in Form von auf einer Siliziumscheibe integrierten piezoresistiven Widerständen [142].
Trotz der andauernden Weiterentwicklung der Mikrosystemtechnik ist der Durchbruch der
MEMS-Technologie erst mit der fortschreitenden Digitalisierung im Automobilbereich ein-
getreten. Die große Zahl an Sensoren und Aktoren, beispielsweise Lage-, Temperatur-, oder
Beschleunigungssensoren, Mikrophone und Lautsprecher, die zudem mit geringer Baugröße
und minimaler Leistungsaufnahme realisiert werden müssen, wäre ohne MEMS-Bauelemente
nur schwer denkbar [85].
Mit der fortschreitenden Miniaturisierung integrierter Schaltungen und der damit verbun-
denen Erhöhung des Arbeitsfrequenzbereichs haben ebenfalls MEMS-basierte mikroelektro-
nische Schaltungen Einzug in die Hochfrequenz (HF)-Technik gehalten. Die hier vorherr-
schenden Bau- und Funktionsgruppen sind MEMS-Schalter [95], MEMS-Resonatoren [88],
MEMS-Filter [89] und MEMS-Oszillatoren [152]. Der Einsatz von Mikromechanik in HF-
Schaltungen zeigt viele Vorteile im Vergleich zu konventionell und rein mikroelektronisch
aufgebauten Systemen: Resonatoren zeichnen sich durch hohe Güten und niedrige Resonanz-
widerstände aus [88], Filter durch eine geringe Einfügedämpfung [89], Schalter durch eine
hohe Isolation im Aus- und eine geringe Einfügedämpfung im An-Zustand sowie einer sehr
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1.2 Motivation und Zielstellungen
geringen Leistungsaufnahme [95] und Oszillatoren durch ein geringes Phasenrauschen [124].
Die beiden Herausforderungen im Einsatz MEMS-basierter Funktionsgruppen sind der Ent-
wurf sowie der Aufbau der multiphysikalischen Schaltungen, welche nicht nur MEMS-Bau-
elemente, sondern ebenfalls HF-Strukturen, wie Leitungsbauelemente und externe Baugrup-
pen, beispielsweise Schaltkreise der Complementary Metal-Oxide Semiconductor (CMOS)-
Technologie, beinhalten.
Die von der DFG geförderte Forschungsgruppe Multiphysikalische Synthese und Integra-
tion komplexer Hochfrequenz-Schaltungen (MUSIK) hat es sich zur Aufgabe gemacht, Me-
thoden zum Entwurf multiphysikalischer Systeme auf Basis der neuartigen Silizium-Kera-
mik (SiCer)-Technologie zu erarbeiten. Das Ziel ist eine einheitliche Entwurfsmethodik, in
der mikroelektronische und mikroelektromechanische Baugruppen im jeweiligen HF-System
gleichermaßen entworfen werden sollen. Diese Entwurfsmethodik wird mit dem SiCer-Ver-
bundsubstrat technologisch komplettiert. Das SiCer-Substrat besteht aus einer Schichtenstruk-
tur der Keramiktechnologie Low-temperature Co-fired Ceramic (LTCC), auf der ein Silizium-
Wafer aufgebondet wird [28]. Damit ist es möglich, die Vorteile der beiden Technologien
zu kombinieren: HF-Strukturen werden auf und in dem LTCC-Teil und MEMS-Bauelemente
auf dem Siliziumteil gefertigt. Weiterhin wird die Bestückung externer Bau- und Funktions-
gruppen wie CMOS-Schaltkreise auf der LTCC-Seite ermöglicht [28]. Damit ist das SiCer-
Substrat sehr gut für den Entwurf und die Realisierung multiphysikalischer Systeme geeignet.
Als Demonstrator dieser Prinzipien dient im Projekt MUSIK der in Abbildung 1.1 dargestellte
Sendeempfänger für den 4G-Mobilfunkstandard Long-Term Evolution (LTE) [28].
Der Systementwurf ist bewusst auf den Einsatz von multiphysikalischen Bau- und Funk-
tionsgruppen, mit MEMS-Schaltern und -Oszillatoren sowie akustischen Filtern ausgelegt.
Die Architektur des Demonstrators entspricht dem eines Überlagerungs-Sendeempfängers
[133]. Um das eingangsseitige HF-Signal nach der Filterung mittels akustischen Bauelemen-
ten, beispielsweise Surface Acoustic Wave (SAW) oder Bulk Acoustic Wave (BAW), und der
anschließenden rauscharmen Vorverstärkung mit einem Low-Noise Amplifier (LNA) analog
weiterverarbeiten zu können, muss es auf eine niedrigere Frequenz, die sogenannte Zwischen-
frequenz (ZF), herabgesetzt werden [133]. Dieser Vorgang wird von einem Mischer bewerk-
stelligt, der aus zwei einfallenden Frequenzen je einen Summen- und einen Differenzanteil
erzeugt [133]. Die zweite dafür benötigte Frequenz stellt ein Lokaloszillator (LO) bereit, der
den Mittelpunkt der hier vorliegenden Arbeit darstellt und in Abbildung 1.1 blau hinterlegt
ist. Einerseits muss der LO ein niedriges Phasenrauschen aufweisen, damit die Verarbeitung
des empfangenen Signals möglichst fehlerfrei weitergeführt werden kann, andererseits sind
auch andere Parameter des Oszillators wie die Baugröße oder die Art der Implementierung
entscheidend, worauf später im Detail eingegangen wird.
1.2 Motivation und Zielstellungen
Der integrierte MEMS-Oszillator stellt einen wichtigen Kernpunkt in der Forschungsgruppe
MUSIK dar. Durch seinen multiphysikalischen Aufbau aus MEMS-Resonator, CMOS-Schalt-
kreis und HF-Verdrahtung dient er als sehr gutes Demonstrationsbeispiel für die Möglich-
keiten und Vorteile des SiCer-Substrates. Während der Resonator im Siliziumteil des SiCer-
Substrates gefertigt wird, dient der LTCC-Teil zur Verdrahtung der Gesamtschaltung sowie
zur Bestückung und Spannungsversorgung der CMOS-Schaltung mit Verstärkern sowie wei-











































Abbildung 1.1: Blockschaltbild des MUSIK-Demonstrators [28]. Dargestellt sind drei Empfangspfade
sowie ein Sendepfad. Der für diese Arbeit entscheidende MEMS-Oszillator ist hellblau
hinterlegt.
Gleichzeitig wird ein gut durchdachter und hierarchieübergreifender Entwurf benötigt, um
zielgerichtet MEMS-basierte HF-Oszillatoren entwickeln, simulieren und implementieren zu
können. Trotz der etwa gleichaltrigen Technologien MEMS und CMOS existieren für den Ent-
wurf mikroelektronischer Schaltungen weithin etablierte Entwurfsrichtlinien und detaillierte
Modelle, während der Entwurf von MEMS-Resonatoren meist mittels Geometriemodifika-
tionen, ressourcenaufwändigen Simulationen, beispielsweise mit der Finite-Elemente-Metho-
de (FEM) sowie komplexen und wenig intuitiven mathematischen Modellen vollzogen wird
[12, 82]. Dieser Sachverhalt wird in Abbildung 1.2 verdeutlicht [119].
Doch gerade für HF-Oszillatoren mit immer höheren Anforderungen an Leistungsparameter
wie Langzeitfrequenzstabilität, Ausgangsleistung oder Phasenrauschen wird ein durchgehen-
der Entwurfsablauf in der Mikroelektronik und Mikroelektromechanik gleichermaßen benö-
tigt. Während im Resonatorentwurf oftmals von der Geometrie auf die elektrischen Parameter
geschlossen wird, etwa aus Messreihen oder Simulationen, wäre für einen strukturierten Ent-
wurfsablauf die genau entgegengesetzte Vorgehensweise nötig: von der Spezifikation, über
ein elektrisches Modell, welches für Simulationen genutzt werden kann, bis hin zur Synthese
einer geeigneten Resonatorgeometrie.
Mit dieser Arbeit soll der strukturierte Entwurf von MEMS-basierten HF-Schaltungen am
Beispiel von MEMS-Oszillatoren in Richtung eines durchgängigen Entwurfsablaufs von Mi-
kroelektronik und Mikroelektromechanik vorangetrieben werden. Dazu bedarf es einer genau-
en Analyse des Einflusses physikalischer Effekte im MEMS-Resonator, beispielsweise hohe
Eingangsleistungen oder wechselnde Umgebungstemperatur, um darauf aufbauend eine Si-
mulations- und Entwurfsstrategie für MEMS-Oszillatoren abzuleiten. Diese wird dann anhand
mehrerer MEMS-Oszillator-Entwürfe auf dem SiCer-Substrat verifiziert. Da die Aufbau- und
Verbindungstechnik auf dem SiCer-Substrat als eher unkonventionell eingestuft werden kann,
Dissertation 3
1.3 Aufbau der Arbeit
Mikroelektromechanik Mikroelektronik
Systemebene
















Abbildung 1.2: Schematische Darstellung des Entwurfs von MEMS-Oszillatoren [119]. Während Ent-
wurfsstrategien für CMOS-Schaltungen auf mehreren Hierarchieebenen (Systemebene
– grau, elektrische Ebene – rot, Hardware-Ebene – grün) gut etabliert sind, ist der Ent-
wurf des MEMS-Resonators noch immer nicht hierarchisch strukturiert.
werden weiterhin Entwurfsrichtlinien und Optimierungsstrategien erarbeitet, um bestmögli-
che Resultate in der Fertigung sowie in den HF-Eigenschaften zu erzielen.
1.3 Aufbau der Arbeit
Kapitel 2 behandelt theoretische Betrachtungen und Modellierungsansätze für MEMS-Reso-
natoren und -Oszillatoren. Dabei wird ein analytischer Ansatz zum hierarchischen Entwurf
von MEMS-Resonatoren vorgestellt, der als Simulationsmodell für den Entwurf von MEMS-
Oszillatoren und der Analyse deren Temperaturabhängigkeit und Nichtlinearität genutzt wer-
den kann. Weiterhin leitet Kapitel 2 in die verschiedenen Topologien von MEMS-Oszillatoren
ein und beschreibt das Phasenrauschen und die dabei wichtigen Parameter von Resonatoren
und Oszillatoren. Eine Beschreibung der Verfahren zur messtechnischen Charakterisierung
und Auswertung rundet das Kapitel ab.
Kapitel 3 beschäftigt sich mit der technologischen Realisierung von MEMS-Oszillatoren.
Auf eine Neudefinition der für integrierte HF-Schaltungen wichtigen Parameter Integrations-
grad und Miniaturisierungsgrad folgt eine kurze Beschreibung der technologischen Verfahren
für die Fertigung und den Aufbau von MEMS-Resonatoren und -Oszillatoren. Die detaillier-
te Beschreibung des SiCer-Substrats, dessen Fertigungsablauf und Vorzüge bilden den Ab-
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schluss von Kapitel 3.
Das in Kapitel 2 abgeleitete analytische temperaturabhängige Entwurfsmodell für MEMS-
Resonatoren wird in Kapitel 4 verifiziert. Zunächst wird anhand einer Simulation das Zusam-
menspiel von Mikroelektromechanik und Mikroelektronik untersucht. Im Anschluss wird die
Temperaturabhängigkeit des analytischen Modells anhand von Messungen in einer Vakuum-
messkammer verifiziert und darauf aufbauend werden verschiedene Ansätze zur Kompensati-
on der Temperaturabhängigkeit erläutert und exemplarisch mit Hilfe des analytischen Modells
berechnet.
Kapitel 5 beschäftigt sich mit dem Entwurf und der Implementierung eines Festfrequenzos-
zillators auf dem SiCer-Substrat. Dafür werden eine Einführung in die Entwurfsrichtlinien der
SiCer-Technologie gegeben, eine Methodik zum vereinheitlichten und optimierten Entwurf
erarbeitet und anschließend der Oszillator mit dem analytischen Modell konzipiert, entworfen
und simuliert. Verschiedene Aufbauvarianten und abschließend der Aufbau auf dem SiCer-
Substrat werden präsentiert und messtechnisch untersucht.
Kapitel 6 befasst sich mit dem komplexesten Entwurf der vorliegenden Arbeit und be-
schreibt den Entwurf, die Simulation sowie Fertigung und Verifikation eines Mehrfrequenzos-
zillators auf dem SiCer-Substrat. Dieses Kapitel zeigt die Vorteile der Kombination aus dem
hierarchischen Entwurfskonzept von MEMS-Oszillatoren, den Möglichkeiten und Vorteilen
des SiCer-Substrats sowie der Verwendung integrierter Schaltkreise für den mikroelektroni-
schen Teil des Oszillators, welche eine deutliche Erhöhung des Integrations- und Miniaturi-
sierungsgrades erlaubt.
Kapitel 7 vergleicht die Ergebnisse der Arbeit mit dem Stand der Technik, fasst die Arbeit
anhand der wichtigsten Eckpunkte thematisch zusammen und gibt einen Ausblick auf zukünf-
tige Arbeiten an MEMS-basierten HF-Schaltungen auf dem SiCer-Substrat.
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Dieses Kapitel gibt dem Leser eine Einführung in die Thematik von MEMS-Oszillatoren so-
wie in deren mathematisch-physikalische Grundlagen. Nach der Erläuterung der allgemeinen
theoretischen Hintergründe von Oszillatorschaltungen schließt sich eine Einführung in das
physikalische Verhalten von MEMS-Resonatoren an. Die Abschnitte über Schaltungskonzep-
te integrierter MEMS-Oszillatoren, deren Phasenrauschen sowie die messtechnische Charak-
terisierung bilden den Abschluss dieses Kapitels.
2.1 Schwingbedingung von Oszillatoren
Die Schwingbedingung von Oszillatoren stützt sich auf das Modell des einfachen Regelkrei-
ses, welcher in Abbildung 2.1 dargestellt ist [10]. Dieser weist in Vorwärtsrichtung eine Über-
tragungsfunktion Av(jω) und im Rückwirkungszweig eine Übertragungsfunktion β (jω) auf.
Das Eingangssignal wird mit X(jω), das Ausgangssignal mit Y (jω) beschrieben. Für gewöhn-
lich wird für Av(jω) ein breitbandiger elektronischer Verstärker und für β (jω) ein frequenz-





Abbildung 2.1: Blockschaltbild des einfachen Regelkreises mit der Vorwärtsübertragungsfunktion
Av(jω), der Rückwärtsübertragungsfunktion β (jω), dem Eingangssignal X(jω) und
dem Ausgangssignal Y (jω) [10]
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Mit Hilfe von Abbildung 2.1 lässt sich die Gleichung für Y (jω) wie folgt aufstellen:
Y (jω) = Av(jω) ·X(jω)+Av(jω) ·β (jω) ·Y(jω). (2.1)
Um eine Oszillation hervorzurufen, muss bei Abwesenheit des Eingangssignals X(jω) ein
Ausgangssignal Y (jω) existieren. Mit X(jω) = 0 vereinfacht sich (2.1) zu
Y (jω) = Av(jω) ·β (jω) ·Y(jω). (2.2)
Daher lautet die Bedingung zur Erzeugung eines Ausgangssignals ohne vorhandenes Ein-
gangssignal Av(jω) ·β (jω) = 1, welche aufgrund ihrer Entdeckung im Jahre 1920 nach dem
deutschen Physiker Heinrich Barkhausen benannt ist [10, 39]. Der Term Av(jω) ·β (jω) wird
auch als Übertragungsfunktion des offenen Kreises oder als Schleifenverstärkung (engl.: loop
gain) LG(jω) bezeichnet [39, 61, 133]. Das Barkhausenkriterium lässt sich zur besseren Ver-
anschaulichung in Betrag und Phase darstellen:
|Av(jω) ·β (jω)|= 1,
arg [Av(jω) ·β (jω)] = n ·2pi . (2.3)
Eine Selbsterregung tritt also genau dann auf, wenn das Ausgangssignal phasenrichtig rückge-
koppelt wird (Phasenbedingung) und dabei die durch die Rückkopplung β (jω) hervorgerufe-
ne Signaldämpfung durch die Verstärkung Av(jω) kompensiert wird (Amplitudenbedingung)
[10]. Zum Zeitpunkt des Anschwingens muss aufgrund der nichtlinearen Eigenschaften des
verstärkenden Elements der Betrag der Schleifenverstärkung größer als eins sein. Der Verstär-
ker verlässt für größere Amplituden seinen linearen Bereich, was wiederum eine Reduzierung
der Spannungsverstärkung bewirkt. Der Betrag der Schleifenverstärkung wird dann wieder
eins. Beim Entwurf eines Oszillators ist also zu beachten, dass der Verstärker die Verluste
des rein passiven frequenzselektiven Netzwerkes kompensiert und dadurch die gewünschte
Schwingung ermöglicht. Für den erfolgreichen Entwurf eines Oszillator-Verstärkers ist somit
eine genaue Kenntnis der Beschaffenheit des Rückkoppelnetzwerkes β (jω) nötig.
Für die Konkretisierung dieser Erläuterungen auf elektrische bzw. elektromechanische Pro-
blemstellungen wird im Folgenden das Modell des Vierpoloszillators genutzt. Die Ein- und
Ausgänge der Einzelblöcke Av(jω) und β (jω) werden dabei jeweils durch ein Klemmenpaar
mit Klemmenspannung und -strom repräsentiert. Dabei erweist es sich als zweckdienlich, so-
wohl den Verstärker (Av(jω)) als auch die frequenzselektive Rückkopplung (β (jω)) mit Y-
Parametern zu beschreiben:
I1 = y11 ·U1+ y12 ·U2,
I2 = y21 ·U1+ y22 ·U2. (2.4)
Weiterhin handelt es sich bei der Verschaltung der einzelnen Elemente des Oszillatorkreises,
bedingt durch deren elektrische Schaltbilder mit Massebezug an Ein- und Ausgangstoren, um
eine Parallel-Parallel-Schaltung, wie im Verlauf der Arbeit noch anhand mehrerer Entwurfs-
beispiele von MEMS-Oszillatoren gezeigt wird [39, 141]. Diese Rückkopplungsvariante hat
den Vorteil, dass die Y-Matrizen von Verstärker und Rückkopplung einfach addiert und als
eine einzige Y-Matrix verwendet werden können. Abbildung 2.2 zeigt dabei in (a) das Schalt-
bild der offenen Kette und in (b) das des geschlossenen Kreises [141]. Auf das Schaltbild der
offenen Kette lässt sich die komplexe Übertragungsfunktion β (jω) anwenden und man erhält
für die Spannung U ′1 gemäß [141]:
U ′1 =U1−U ′2 =U1−β (jω) ·U2. (2.5)
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Abbildung 2.2: Darstellung eines Vierpoloszillators als Parallel-Parallel-Schaltung [141]. In (a) ist die
offene Kette und in (b) der geschlossene Kreis dargestellt. Av(jω) und β (jω) symboli-
sieren die Übertragungsfunktionen des Verstärkers und des Rückkoppelnetzwerkes. Die
äußeren Spannungen sind U1, U ′1, U2 und U ′2, die in die Schaltung fließenden Ströme I1
und I2.
Für den Fall, dass U1 = β (jω) ·U2 ist, wird die äußere Spannung U ′1 zu null und der Kreis kann
geschlossen werden. Beim Kurzschluss des Klemmenpaares (1)− (2) erkennt man, dass der
Eingangsstrom in den Verstärker alleine durch die Rückkopplung bereitgestellt wird. Wenn
man weiterhin davon ausgeht, dass keine Last an den Oszillator angeschlossen wird, bedeu-
tet dies für die Y-Parameter, dass alle in die Schaltung hineinfließenden Ströme rechnerisch
gleich null gesetzt werden können. Das resultierende Gleichungssystem des Oszillatorkreises
in Y-Parameter-Darstellung lautet folglich:
y11 ·U1+ y12 ·U2 = 0,
y21 ·U1+ y22 ·U2 = 0. (2.6)
Die Voraussetzung dafür ist, dass die beiden Spannungen im geschlossenen Kreis, U1 und U2













y11 · y22− y12 · y21 = detY = 0, (2.8)
was als Schwingbedingung in Y-Parameter-Darstellung bezeichnet werden kann [141]. Beide
Schwingbedingungen sind ineinander überführbar, da die beiden Gleichungen in (2.7) jeweils
die Spannungsübertragungsfunktionen β (jω) und Av(jω) ergeben, deren Produkt den Wert
1 erfordert. Weitere Konkretisierungen zu der Schwingbedingung von Oszillatoren sind im
Abschnitt 2.4 zu finden.
2.2 Stand der Technik zum Entwurf von MEMS-
Oszillatoren
Der Stand der Technik des multiphysikalischen Entwurfes lässt sich gut aus [82] ableiten.
Während im Mikroelektronik-Bereich die sogenannte Top-Down-Strategie dominiert [33], in
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der verschiedene Hierarchieebenen zur besseren Strukturierung des Entwurfsprozesses ge-
nutzt werden, geschieht der MEMS-Entwurf noch relativ unsystematisch und nicht abstrahiert
mithilfe des Prinzips nach Versuch und Irrtum bzw. durch die Optimierung einer schon fest-
gelegten Geometrie mittels aufwändiger 3D-Simulation [88]. Es kann daher konstatiert wer-
den, dass hierbei die aus der Schaltungstechnik bekannte Bottom-Up-Verifikation Verwen-
dung findet [33], bei der eine gefertigte Struktur messtechnisch charakterisiert und in Modelle
verschiedener Hierarchieebenen überführt wird. Dies erschwert es auch, mikroelektronische-
und mikroelektromechanische Baugruppen gemeinsam zu entwerfen und zu simulieren. Heu-
tige MEMS-basierte HF-Schaltungen werden daher aus einer Kombination beider Grundge-
danken, dem ebenfalls aus dem Elektronikentwurf stammenden Meet-In-The-Middle-Ansatz
entwickelt [33], bei dem sich der Aufgabe der Schaltungsentwicklung von beiden Seiten ge-
nähert wird. Mit der Herangehensweise des durchgehenden Entwurfs soll im Rahmen dieser
Arbeit ein modellbasierter und abstrahierter Entwurfsstil sowie die gemeinsame Simulation
multiphysikalischer Systeme ähnlich dem Top-Down-Prinzip etabliert werden [82], um Mi-
kroelektronik und Mikroelektromechanik stärker zu vernetzen.
Im Bereich der analogen integrierten Schaltungstechnik hat sich eine Entwurfsstrategie eta-
bliert, in der der Schaltungsentwickler von der Idee einer Schaltung bis zu deren Fertigung
die große Entwurfsaufgabe in eine Vielzahl kleinerer Entwurfsschritte unterteilt [6]: Der Ent-
wurfsprozess startet mit der Idee, welche eine mögliche Realisierung der in der Spezifikation
geforderten Funktion darstellt. Dieser Schritt ist sehr kritisch, da er die maximale Leistungs-
fähigkeit der späteren Schaltung festlegt. In der darauf folgenden Entwurfsdefinition wird die
Idee der Schaltung konkretisiert und die Funktion der Schaltung in verschiedene Blöcke unter-
teilt, welche dann implementiert werden. Nach dem Aufbau der Schaltungsblöcke am Rechner
erfolgt die Simulation der Einzelblöcke und der Gesamtschaltung. Währenddessen werden die
Simulationsergebnisse ständig mit der gegebenen Spezifikation verglichen und die Schaltung
daraufhin optimiert. Ist ein Optimum gefunden, so erfolgt die Überführung in ein Schaltungs-
layout, also die physikalische Repräsentation der Bauelemente durch Maskendaten für die
Fertigung. Durch sehr genaue Modelle ist es im Bereich der integrierten Schaltungstechnik
möglich, parasitäre Bauelemente, z.B. Widerstände und parasitäre Kapazitäten von Leitungs-
strukturen, aus dem Layout heraus zu berechnen und in die Simulation einzubinden und damit
das Layout zu optimieren. Im Anschluss daran ist die Schaltung für die Fertigung bereit und
kann danach vermessen werden.
Diese Methodik gilt es im Rahmen dieser Forschungarbeit auf MEMS-Oszillatoren zu über-
tragen. Da sich der Entwurf von integrierten Schaltungen in der Industrie bereits seit Jahr-
zehnten etabliert hat, ist es für den Entwurf von MEMS-Oszillatoren zweckdienlich, sich der
Modellierung des Resonators zu widmen und für diesen Entwurfs- und Simulationsmodelle
zu betrachten.
2.3 Multiphysikalische Modellierung piezoelektrischer
MEMS-Resonatoren
Der folgende Abschnitt widmet sich der Beschreibung von MEMS-Resonatoren und befasst
sich mit deren Modellierung auf mechanischer und elektrischer Ebene, der Simulation sowie
Änderungen der Betriebsgrößen durch Temperaturschwankungen und nichtlineare Effekte.
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2.3.1 Grundlagen zum piezoelektrischen Effekt
Der piezoelektrische Effekt beschreibt die Verkopplung der physikalischen Größen aus Me-
chanik und Elektronik [9, 69]. Er leitet sich vom griechischen piezein ≡ drücken ab [9, 69].
Um den Effekt analysieren zu können, ist es an dieser Stelle sinnvoll, vorerst mechanische und
elektrische Gleichungen separat als skalare Größen aufzustellen [9, 69, 70]:
F = S ·A,
ξ = du/dx,
ξ = s ·S,
S = c ·ξ .
(2.9)
Dabei sind F die wirkende Kraft und A deren Wirkfläche und S die daraus resultierende me-
chanische Spannung. ξ beschreibt die elastische Dehnung, welche als Ableitung der Verschie-
bung u nach dem Ort x definiert ist. s und c stellen die elastischen Konstanten dar und dienen
zur Beschreibung des Hooke’schen Gesetzes [134].




DdA ≈ D ·A,
E = dU/dx ≈U/x,
D = ε ·E.
(2.10)
Hierbei sind folgende elektrische Größen zu nennen: Die elektrische Ladung Q ergibt sich
aus dem Integral der elektrischen Verschiebung D über deren Wirkfläche A und berechnet
sich unter Vernachlässigung von Randeffekten sowie mit einem über der Fläche A konstanten
Verschiebung D als Produkt aus D und A. Die elektrische Feldstärke E ist der Gradient der
elektrischen Spannung U nach dem Ort x und kann im Falle der Möglichkeit, Randeffekte zu
vernachlässigen durch U/x ausgedrückt werden. Die Verkettung von E und D geschieht durch
die Permittivität ε . Vereinfachend sind die beiden Gleichungssysteme mit Skalaren notiert.
Der piezoelektrische Effekt verbindet (2.9) und (2.10) durch Verkopplung der Feldgrößen.
Hierfür werden die skalaren elektrischen und mechanischen Größen aufgrund der möglichen
Anisotropie der wirkenden Effekte in Vektoren und Matrizen überführt. Dabei ist zu beachten,
dass Vektoren jeweils mit einem Index ausgestattet sind und Matrizen mit zwei Indizes, Skala-
re bleiben weiterhin ohne Index. Weiterhin muss bedacht werden, dass die mechanischen Grö-
ßen jeweils Komponenten in sechs Richtungen vorweisen (drei in Richtung der kartesischen
Koordinaten x1, x2, x3 als Normalspannung/-dehnung und drei orthogonal dazu als Scherspan-
nung/-dehnung) und die elektrischen Größen lediglich in drei Richtungen (kartesisch) [9, 69].
Das Resultat kann dann in nachstehenden Formeln beschrieben werden [1, 9, 69, 70]:
Sk = cEklξl− ejkEj,
Di = ε
ξ
ij Ej + eilξl.
(2.11)
Die Wertebereiche der Indizes sind dabei: k, l ∈ {1;2;3;4;5;6} und i, j ∈ {1;2;3}. Die Glei-
chungen in (2.11) werden auch als piezoelektrische Zustandsgleichungen bezeichnet [9, 69,
70]. Die hochgestellten E und ξ bedeuten eine Konstanz des elektrischen Feldes respekti-
ve der elastischen Dehnung. Die entscheidenden Erweiterungen der rein mechanischen bzw.
elektrischen Gleichungen werden durch den piezoelektrische Koeffizienten ejk/eil geliefert.
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Eine weitere Form, welche in dieser Arbeit genutzt wird, lässt sich gemäß [1, 9, 69, 70] fol-
gendermaßen darstellen:
ξl = sElkSk +djlEj,
Di = εSijEj +dikSk.
(2.12)
Um von (2.11) zu (2.12) zu gelangen, werden die vorher definierten mechanischen und elek-
trischen Gleichungen (2.9) und (2.10) genutzt und weiterhin der piezoelektrische Koeffizient
djl bzw. dik eingeführt, welche mittels Koeffizientenvergleich wie folgt berechnet wird [54]:





Diese Formeln werden im Folgenden vereinfacht und auf die aktuelle Problemstellung ange-
wendet. Das theoretische Modell des hier betrachteten Resonators ist der freie Längsschwin-
ger, welcher den piezoelektrischen Quereffekt ausnutzt und in Abbildung 2.3 grafisch verdeut-
licht wird [9, 69, 70, 122, 123].
Der Quereffekt birgt einige Randbedingungen und Reduktionen der mathematischen Aus-
drücke. Diese sind: S2..6 =D1..2 =E1..2 = 0 [9, 54, 69, 70, 123]. Die auf die Querschnittsfläche
A angreifende Kraft F weist hierbei nur eine Komponente in x1-Richtung auf und wird daher
als skalare Größe behandelt. Die piezoelektrischen Zustandsgleichungen vereinfachen sich
durch den reinen Quereffekt zu:
ξ1 = sE11S1 +d31E3,
D3 = εS33E3 +d31S1.
(2.14)
Dabei ist die elastische Konstante sE11 als Kehrwert des Elastizitätsmoduls EY bekannt und
entspricht dem Element (1,1) der Inversen der cEkl-Matrix [54] für den Quereffekt. An dieser
Stelle ist es wichtig, dass EY nicht cE11 entspricht, da die mechanischen Spannungen S2..6 zwar










Abbildung 2.3: Modell eines Referenzkörpers für den piezoelektrischen Quereffekt inklusive wirken-
der Effekte in mechanischer (Kraft F , mechanische Spannung S1, Dehnung ξ1, mecha-
nische Verschiebung u bedingt durch die Krafteinwirkung) und elektrischer Domäne
(Feldstärke E3, elektrische Verschiebung D3, elektrische Spannung U ) [9, 69, 70, 122,
123]. Die Maße des Körpers in sind l1, l2 und l3, die Querschnittsfläche der Kraft F ist
A.
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Der Poisson-Effekt, welcher das Verhältnis der Dehnungen in x2- und x1-Richtung beschreibt
[46], kann für die hier behandelten piezoelektrischen Resonatoren mit Quereffekt vernachläs-
sigt werden. Das elektrische Feld in x3-Richtung weist, abhängig von der Dicke der piezo-
elektrischen Schicht und der darüber abfallenden Spannung, Werte von bis zu 1 V/µm auf.
Bei einer piezoelektrischen Konstante d31 von etwa -2 pm/V [49] ergibt sich eine mechani-
sche Dehnung von 2 · 10−6. Mit typischen Poissonzahlen aus der Literatur, d.h. 0,287 für das
Dehnungsverhältnis in x2- und x1-Richtung [71], ist für eine Anregung in x1-Richtung die
resultierende Dehnung in x2-Richtung kleiner als 1 ·10−6 und daher unbedeutend für die ana-
lytische Berechnung. Betrachtet man einen Resonator der Länge l2 = 100µm in x2-Richtung,
welcher eine Anregung in Form eines elektrischen Feldes der Feldstärke 1 V/µm in x3-Rich-
tung erhält und folglich eine mechanische Dehnung in x1-Richtung zeigt, so resultiert eine
durch den Poisson-Effekt hervorgerufene Dehnung in x2-Richtung von 57,4 pm, welche im
Vergleich zur absoluten Länge vernachlässigbar klein ist [123].
Stellt man die erste Gleichung aus (2.14) nach S1 um und setzt sie in die zweite ein, so
resultiert:







































Der Term d231EY/εS33 wird piezoelektrischer Koppelfaktor genannt, welcher als k2t bezeichnet
wird [25, 69, 70]. Der Koppelfaktor stellt den Wirkungsgrad der Umsetzung von mechani-
scher in elektrische Energie und zurück dar [69]. Qualitativ lässt sich damit der Anteil des
elektrischen Feldes beschreiben, der ohne Verlustmechanismen in mechanischer Energie und
damit nicht in einer elektrischen Verschiebung resultiert.
Mit Hilfe dieser Gleichungen lassen sich die Kopplungen zwischen den elektrischen und
mechanischen Größen an Ein- und Ausgang des Resonators gut beschreiben. Die bisherigen
Herleitungen und Ergebnisse werden in den nächsten Abschnitten genutzt, um eine Resona-
torschicht analytisch zu beschreiben und die Ersatzschaltbildparameter herzuleiten.
2.3.2 Analytische Modellierung von MEMS-Resonatoren
Das Ziel der Modellierung der MEMS-Resonatoren ist die Ableitung eines elektrischen Schal-
tungsmodells, welches zur Simulation von Oszillatorschaltungen genutzt werden kann und
weiterhin einerseits hilft, die geometrischen Größen sowie Materialparameter in ein äquiva-
lentes Ersatzschaltbild mit konzentrierten Elementen umrechnen zu können sowie andererseits
aus einem elektrischen Schaltbild eine Geometrie zu synthetisieren.
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Die Resonator-Topologie, welche für die vorliegende Arbeit ausgesucht wurde, ist der in
Abbildung 2.4 dargestellte MEMS-Lambwellen-Konturmoden-Resonator. Lambwellen sind
Wellen, die sowohl in Ausbreitungsrichtung (longitudinal) als auch senkrecht dazu (transver-
sal) eine Auslenkung aufweisen [140]. Dabei spricht man von Konturmoden, wenn die Re-
sonanzfrequenz des Resonators allein durch die Konstruktion der Oberfläche bestimmt wird
und nicht durch die Schichtdicke des piezoelektrischen Materials [88]. Der MEMS-Resonator
wird auf einem Substrat aus Silizium (Si) prozessiert. Für die Technologie wird eine Start-
schicht aus Aluminiumnitrid (AlN) benötigt, worauf die Masseelektrode aus Molybdän (Mo)
aufgebracht wird. Die darauffolgende AlN-Schicht bildet die piezoelektrische Lage. Als Ein-
und Ausgänge dienen Elektroden aus Aluminium (Al), welche eine interdigitale Struktur auf-
weisen [77, 91, 117]. Die Ein- und Ausgangselektroden sind über die Anker mit der Finger-
struktur verbunden. Diese definiert, wie später gezeigt wird, die Resonanzeigenschaften der
Anordnung.
Im Folgenden wird die angegebene Struktur schrittweise untersucht. Vorerst wird anhand
des mechanischen Längsschwingers die rein mechanische Differentialgleichung (DGL) auf-
gestellt. Im Anschluss wird diese durch Verlustterme und die Anregung erweitert. Die genaue
Betrachtung eines Basisresonators mit zwei Elektrodenfingern liefert daraufhin die Lösung
der DGL und erlaubt es, ein äquivalentes elektrisches Ersatzschaltbild für den betrachteten
MEMS-Resonator zu berechnen.
Wellengleichung des mechanisch angeregten Längsschwingers
Der Ansatz zur analytischen Berechnung der MEMS-Resonatoren stützt sich auf die Betrach-
tung der mechanischen Spannung in einer Resonatorschicht aus AlN, welche sich auf das Mo-
dell des rechtsseitig angeregten Längsschwingers reduzieren lässt, siehe dazu Abbildung 2.5
[45, 53, 122, 123]. Da das Modell zur einfacheren Betrachtung eindimensional ausgeführt
ist, wird ab dieser Stelle auf die Verwendung von Indizes verzichtet und x als unabhängige
Richtungsvariable verwendet.
Für die mikroskopische Betrachtung der angreifenden Kräfte, Spannungen und wirkenden
Verschiebungen innerhalb des Schwingers wird eine infinitesimal dünne Scheibe dx an der
Stelle x0 betrachtet (untere Hälfte von Abbildung 2.5). Der auf diese Scheibe wirkende Anteil
der gesamten externen Kraft F beträgt ∂F/∂x · dx [45]. Durch die elastischen Eigenschaften
des Materials wird zudem eine elastische Spannung hervorgerufen, welche bedingt durch die
längs gerichtete Verformung des Balkens an der linken und rechten Seite verschieden sein
muss. Links der Scheibe beträgt die Spannung S, rechts S + ∂S/∂x · dx. Die Differenz der







Abbildung 2.4: Prinzipbild des MEMS-Resonators mit dem Schichtenaufbau: Si-Substrat, AlN-Start-
schicht für die Technologie, Mo-Masseelektrode, piezoelektrische AlN-Schicht, Al-Si-
gnalelektroden [77, 91, 117].
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Abbildung 2.5: Modell der Resonatorschicht als Längsschwinger [45, 53, 122, 123]. Von rechts greift
die Kraft F an. Betrachtet wird eine infinitesimal dünne Scheibe dx der AlN-Schicht an
der Stelle x0 mit der absoluten Verschiebung der Schicht u, der relativen Verschiebung
du, der extern angreifenden Kraft ∂F/∂x ·dx sowie den internen elastischen Spannun-
gen S und S+∂S/∂x ·dx.
ter der Annahme eines konstanten Kräftebelages über der Querschnittfläche A des Balkens,
lassen sich durch Multiplikation mit A die elastischen Spannungen in Kräfte umrechnen und
können dadurch in die Kräftebilanz einfließen. Durch die Verlängerung des Balkens tritt au-
ßerdem eine orts- und zeitabhängige Verschiebung u in der Scheibe auf, welche gemäß dem
Newtonschen Gesetz (Kraft = Masse ·Beschleunigung, oder F = ρAdx · ∂ 2u/∂ t2) eine be-
schleunigende Kraft hervorruft. Die Kräftebilanz lautet damit [45, 53, 122, 123]:
ρAdx
∂ 2u





Bezieht man das Hookesche Gesetz mit ein, welches das Zusammenspiel von Spannung S und









Die resultierende Gleichung wird partielle DGL zweiter Ordnung genannt. Da hier jeweils die
zweite örtliche und zeitliche Ableitung der Verschiebung einfließt, spricht man auch von einer
Wellengleichung [75]. Da die Wellengleichung für die mechanische Verschiebung schwer zu
lösen ist, da sowohl die Verschiebung u als auch die externe Kraft F vorkommen, wird das
Hookesche Gesetz ein zweites Mal angewendet, um aus der Verschiebung u die im Balken
herrschende mechanische Spannung S zu berechnen. Nach der Anwendung des Hookeschen










2.3 Multiphysikalische Modellierung piezoelektrischer MEMS-Resonatoren
Durch Umrechnung der externen Kraft F in ihre äquivalente Spannung σ ergibt sich nach Um-












Der Ausdruck EY/ρ wird auch als Quadrat der Phasengeschwindigkeit c bezeichnet [45].
Gedämpfte mechanische Wellengleichung mit Anregung
Die Verluste des Resonators können als Dämpfung, also durch eine geschwindigkeitspro-
portionale Kraft entgegen der Bewegungsrichtung der dx-dünnen Materialscheibe, modelliert
werden. Reziprok zur Dämpfung wird oftmals die Güte Q des Resonators betrachtet [3, 25].
Die Definition der Güte lautet [3, 92]:
Q = 2pi f0
gespeicherte Schwingungsenergie
in einer Periode umgesetzte Verlustleistung. (2.22)
Als Dämpfung im Resonator fungieren mehrere physikalische Effekte, beispielsweise mecha-
nische Verluste der bewegten Resonatorschicht, Verluste durch die Anschlüsse des Resonator-
körpers an die Außenwelt (Anker), ohmsche Verluste der Leitungen, dielektrische Verluste des
Resonatorkörpers und Verluste bedingt durch die Oberflächenrauheit und die Schichtqualität
des Resonatormaterials [3, 16]. Die insgesamt auftretende Dämpfung kann daher nicht quan-
titativ berechnet werden, sondern ist durch die Messung der gefertigten Strukturen zu bestim-
men, da viele der genannten Dämpfungseffekte nicht ausreichend erforscht sind [16]. Wird
bei N verschiedenen Dämpfungseffekten jeder i-te Einfluss durch seine Güte Qi beschrieben,









Zur modellhaften Betrachtung der Summe aller im Resonator auftretenden Verluste wird der
Term γ · ∂S/∂ t, basierend auf dem Dämpfungsparameter γ , auf der linken Seite der DGL
(2.21) hinzugefügt. Anschaulich lässt sich dieser Vorgang so erklären, dass sich die Energie,
die in der Anregung σ und dem elastischen Anteil der internen Spannung S steckt, auf die
Beschleunigung als auch auf die Dämpfung des infinitesimal kleinen Resonatorabschnittes
dx aufteilen muss, also nicht die komplette Energie für die Beschleunigung genutzt werden
kann. Diese Erweiterung der Wellengleichung lässt sich somit folgendermaßen formulieren
[75, 122, 123]:
∂ 2S
∂ t2 + γ
∂S









Lösung der Wellengleichung für einen Basisresonator
In diesem Abschnitt wird (2.24) auf einen MEMS-Basisresonator mit je einem Eingangs- und
Ausgangsfinger angewendet und gelöst. Ziel des Abschnittes ist die Berechnung der Transad-
mittanz Y21, womit später ein mögliches Ersatzschaltbild konstruiert werden kann.
16
2 Theoretische Grundlagen und Modellierung von MEMS-Oszillatoren
Zur Lösung der mechanischen Wellengleichung aus (2.24) inklusive Anregung und Ver-
lusten muss das Modell aus Abbildung 2.5 weiter konkretisiert werden. Für die Erklärung
sowie die analytische Berechnung des Frequenzverhaltens des Resonators lässt sich das in
Abbildung 2.6 dargestellte vereinfachte Modell eines MEMS-Lambwellen-Konturmoden-Re-
sonators verwenden [122, 123].
Der Resonator ist in drei Schichten aufgebaut: Die blau dargestellte, 100 nm-dicke Schicht,
Molybdän, stellt die Masseelektrode dar. Darüber befindet sich in orange die 1,8µm-dicke
piezoelektrische Aluminiumnitrid (AlN)-Schicht. Als signalführende Elektroden für Ein- und
Ausgang dient eine 100 nm-dicke Fingerstruktur aus Aluminium, in Abbildung 2.6 exempla-
risch durch je eine türkisfarbene Elektrode für Ein- und Ausgang dargestellt. Mit d wird die
Breite eines Elektrodenfingers bezeichnet. w symbolisiert die Breite eines Abschnittes des Re-
sonators mit einer Elektrode und ist damit gleich dem Elektrodenmitten-Abstand. Weiterhin
wird die Dicke der AlN-Schicht mit t und deren Länge mit l bezeichnet. Die Weite W des
Resonators errechnet sich aus dem Produkt der Elementweite w und der Zahl der Elektroden-
finger N.
Zur Berechnung der äquivalenten Materialkenngrößen Eäqu und ρäqu lässt sich folgendes
konstatieren: Bei der Schwingung des Resonators in x-Richtung tritt in allen Schichten die




















Abbildung 2.6: Schrägbild des betrachteten MEMS-Basisresonators [122, 123]. Die Schichtenfolge
von oben nach unten ist: Aluminium-Elektroden für elektrische Ein- und Ausgänge
(türkis, 100 nm), piezoelektrische AlN (orange, 1,8µm), Molybdän-Masseelektrode
(blau, 100 nm). Unter dem Resonator ist eine mögliche Lösung der mechanischen Wel-
lengleichung für die mechanischen Spannungen S(x) und σ(x) aufgetragen.
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muss ein Kräftegleichgewicht formuliert werden:
F = l · tMo ·EY,Mo ·ξ1 + l · tAlN ·EY,AlN ·ξ1 + l · tAl ·EY,Al ·ξ1. (2.25)
Damit ist es möglich, den äquivalenten Elastizitätsmodul zu berechnen [117, 123]:
Eäqu =
F






En · tn. (2.26)
Die äquivalente Dichte der beteiligten Schichten wird analog über die Gesamtmasse mges und
das Gesamtvolumen bestimmt [117, 123]:
ρäqu =
mges






ρn · tn. (2.27)
Gleichungen (2.26) und (2.27) zeigen, dass sich dickere Schichten stärker auf die Materialwer-
te des Resonators und damit auf sein Verhalten auswirken. In diesem Fall zeigt AlN aufgrund
seiner Dicke von insgesamt 1,9µm im Vergleich zu Aluminium oder Molybdän, welche je-
weils nur 100 nm dünn sind, den größten Einfluss. Dennoch sind immer alle Materialien zur
Berechnung der äquivalenten Größen nötig, um die dabei entstehenden Fehler zu minimieren.
Weitere Kalkulationen und Recherchen für die benötigten Materialkennwerte sind Abschnitt 1
des Anhangs zu entnehmen.
Bei MEMS-Resonatoren und -Oszillatoren für Hochfrequenzanwendungen kann davon aus-
gegangen werden, dass der Resonator mit einer zeitlich-periodisch sinusförmigen elektrischen
Spannung angeregt wird und auch die mechanische Spannung sinusförmigen Charakter auf-
weist, weshalb für das zeitliche Verhalten die Fouriertransformation genutzt werden kann.










Laut [53] kann man als Lösung von (2.28) einen ortsabhängigen sinusförmigen Spannungs-
verlauf annehmen. Unter der schematischen Zeichnung des Resonators in Abbildung 2.6 ist
der Verlauf der mechanischen Spannung S(x,t) für die in x-Richtung angeregte Mode gezeich-
net. Die Zahl der Mode entspricht der Zahl der im AlN befindlichen Halbwellen von S(x,t); in
diesem vereinfachten Beispiel wird folglich die zweite Mode betrachtet.
Da die Ränder nicht befestigt sind, also frei schwingen können, lassen sie sich als mecha-
nisch spannungsfrei betrachten [53]. Des Weiteren kann man anhand der gewählten Mode
annehmen, dass die mechanische Spannung genau in der Mitte zwischen den Elektrodenfin-
gern ebenfalls eine Nullstelle aufweist. Aus (2.28) lässt sich der Verlauf der mechanischen
Spannung innerhalb der AlN-Schicht wie folgt notieren [122, 123]:











Weiterhin ergibt sich aus der Phasengeschwindigkeit c und dem Zusammenhang zwischen der
Wellenlänge λ und dem Elektrodenmitten-Abstand w die Resonanzfrequenz f0 der Resona-
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Unter Berücksichtigung von (2.29) und (2.30) lässt sich die Amplitude von S aus (2.28) wie
folgt berechnen [122, 123]:
ˆS =
[(ω +ω0)(ω −ω0)+ jωγ]ω20 σˆ1
(ω +ω0)2(ω −ω0)2 +ω2γ2 . (2.31)
σˆ1 ist dabei die Amplitude der ersten Harmonischen der anregenden mechanischen Spannung
σ . Nachfolgend wird daher lediglich der Frequenzbereich nahe der Resonanz für die Berech-
nung interessant, es gilt: ω ≈ ω0. Die Summe ω +ω0 wird damit zu 2ω0 vereinfacht, die
Differenz ω −ω0 wird als ∆ω0 umgeschrieben. Die Amplitude der ortsabhängigen mechani-
schen Spannung wird folglich auf
ˆS ≈ [2ω0∆ω0 + jω0γ]ω
2
0






σ lässt sich für die weitere Betrachtung mit einer periodischen Rechteckfunktion beschrei-
ben, welche mit einer Fourier-Reihe in ihre spektralen Anteile zerlegt werden kann. Die Fou-
rierreihe besteht aus Sinus- und Kosinus-Termen bei allen Harmonischen der Wellenlänge λ .
Für Rechteckfolgen mit einem Tastverhältnis von 0,5 entfallen alle Kosinus-Terme, da die
Rechteckfolge dann gerade wird [126]. Die resultierende Amplitude σˆ1 der Grundwelle von





























Für den Fall d < w ist durch Rechnung analog zu (2.33) nachweisbar, dass Kosinusterme
bei den geradzahligen Harmonischen von f0 bestehen bleiben, bei ungeradzahligen Harmoni-
schen aber weiterhin null bleiben. So sind auch die Sinusterme für d < w nur bei den unge-
radzahligen Harmonischen zu finden. Allgemein lassen sich die Fourierkoeffizienten der n-ten


















· (−1) n−12 .
(2.34)
Gleichung 2.34 zeigt, dass höhere Harmonische immer mit der Zahl der jeweiligen Harmoni-
schen gedämpft werden. Ab einem Verhältnis von d/w > 2/3 ist die Amplitude der zweiten
Harmonischen um die Hälfte im Vergleich zur ersten gedämpft, wodurch sie vernachlässigt
werden kann. Die Dämpfung aller höheren geraden und ungeraden Harmonischen ist stärker.
Anschließend wird der piezoelektrische Effekt nach Gleichung (2.14) angewendet, um die
mechanische Spannung σ1 durch eine elektrische Spannung uein darzustellen. Dazu kann
ξ1 = sE11S+d31E3 zu ξ1 = d31E3 vereinfacht und als σ =EYξ1 =EYd31E3 umgeschrieben wer-
den, da außer dem elektrischen Feld keine Anregung vorhanden ist. Weiterhin kann durch Li-
nearisierung der elektrischen Feldstärke mit E3 ≈ uein/t auf die Eingangsspannung geschlos-





















2.3 Multiphysikalische Modellierung piezoelektrischer MEMS-Resonatoren
Über den piezoelektrischen Effekt aus (2.14) lässt sich weiterhin die elektrische Verschiebung
D3 an der Ausgangselektrode ableiten. Das Integral von D3 über die Elektrodenfläche A ergibt
die Ladung q, die aufgrund des elektrischen Feldes am Ausgangselektrodenpaar getrennt wird.
Dazu genügt es aus Symmetriegründen über die Eingangselektrode zu integrieren und das
Ergebnis mit (−1) zu multiplizieren, da die Ausgangselektrode bezogen auf die Welle der
























Das Integral kann analog zu (2.33) gelöst werden. Ein Resonator mit N Fingern lässt sich in
N−1 Paarungen der Grundstruktur aus Abbildung 2.6 zerlegen, da jeweils zwei benachbarte
Finger einen dieser Basisresonatoren bilden. Daher muss die Gleichung zur Anpassung an
eine bestimmte Resonatorgeometrie noch mit N−1 multipliziert werden. Der Frequenzgang
der Gesamtladung an den Ausgangselektroden resultiert folglich zu [122]:












Um von q auf die Transadmittanz Y21 schließen zu können, bedarf es einer zeitlichen Ableitung
zur Errechnung des Ausgangsstromes iaus, welche in der Rechnung mit komplexen Zahlen als
Multiplikation mit jω≈ jω0 auszuführen ist. Des Weiteren wird eine Division durch uein und
eine Vorzeichenumkehr aufgrund der Definition der Stromrichtung für die Transadmittanz zur


















Der erste Bruch stellt das frequenzselektive Resonanzverhalten einschließlich Verlusten dar,
im zweiten Bruch sind alle Materialkenngrößen und Konstanten zusammengefasst, der Term
(N − 1), der dritte Bruch und die quadratische Sinusfunktion beinhalten die Geometriepara-
meter des Resonators. Da es sich bei einem MEMS-Resonator um ein passives und reziprokes
Bauelement handelt, ist die Übertragung in beide Richtungen identisch, es gilt also: Y21 =Y12.
Ähnlich lässt sich auch die Eingangsadmittanz Y11 berechnen, wobei hier der vom Eingang
in den Resonator fließende Strom betrachtet werden muss. Daher muss zur Integration der
piezoelektrisch bedingten Ladungstrennung auch die Geometrie des Eingangstores des Reso-
nators betrachtet werden. Im direkten Vergleich zu Y21 ergeben sich damit drei Änderungen:
Zum einen entfällt der Vorzeichenwechsel, welcher eingeführt wurde, um die Phasenverschie-
bung zwischen Ein- und Ausgangselektrode einzubeziehen. Zum anderen wird nun über die
Eingangselektroden integriert, was zu einer quantitativen Änderung Nein/Naus im Vergleich zu
Y21 führt. Zusätzlich muss zur Eingangsimpedanz noch ein kapazitiver Anteil C01 hinzuge-
rechnet werden, welcher sich durch die Existenz eines elektrischen Feldes an den Elektroden
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Ableitung der elektrischen Ersatzschaltbildparameter
Zur Berechnung des elektrischen Ersatzschaltbilds und zur Modellierung des Resonators in
der elektrischen Ebene wird das modifizierte Butterworth-van-Dyke (BvD)-Ersatzschaltbild
[25] verwendet und an die Berechnung angepasst. Damit werden weiterhin Simulationen des
Resonators in Systemen wie Oszillatoren oder Filtern ermöglicht. Das hier verwendete Modell
ist Abbildung 2.7 zu entnehmen [25, 117, 122, 123]. Das frequenzselektive Verhalten wird mit
einem Serienschwingkreis, bestehend aus Rm, Lm und Cm beschrieben. Die statischen Kapazi-
täten C01 und C02 stellen die physikalischen Kapazitäten der Elektroden, Kontaktflächen und
Verbindungsleitungen dar. Weiterhin werden für die Modellierung der Ein- und Ausgangsad-
mittanz zwei Übertrager benötigt, welche die Umrechnung der Transadmittanz auf die Ein-
und Ausgangsadmittanz nach (2.39) vollziehen.






mit der Permittivität εAlN und der Zahl der Elektroden an Ein- und Ausgang Nein und Naus.
Entsprechend weiterer Verdrahtungselemente, beispielsweise Kontaktflächen für das Draht-
bonden oder Verbindungsleitungen, müssen weitere Kapazitätsbeträge addiert werden.
Die Transadmittanz des Ersatzschaltbilds aus Abbildung 2.7 lautet wie folgt:
Y21 =
− jωCm
1−ω2LmCm + jωRmCm. (2.41)
Darauf aufbauend werden im Anschluss die drei Parameter Cm, Lm und Rm aus der oben
hergeleiteten Transadmittanz der Resonatorstruktur berechnet. Die Resonanzfrequenz des Se-










Setzt man für die Kreisfrequenz in (2.42) ω0 ein, so bleibt für Y21 lediglich −1/Rm übrig, die
Admittanz ist also rein reell. Gleichung 2.38 repräsentiert den Resonanzfall, wenn ∆ω0 = 0
gilt. Es folgt
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Abbildung 2.7: Modifiziertes BvD-Ersatzschaltbild für Konturmoden-MEMS-Resonatoren nach [25,
117, 122, 123]. Das frequenzselektive Verhalten wird über den Serienschwingkreis Cm,
Lm, Rm modelliert, während die statischen Kapazitäten C01 und C02 den kapazitiven
Effekt der Ein- und Ausgangselektroden widerspiegeln. Die Übertrager mit den Über-
setzungsverhältnissen ηein und ηaus modellieren den Einfluss unsymmetrischer Finger-
strukturen auf die Ein- und Ausgangsadmittanz.
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Im nächsten Schritt wird die Gleichung für Y21 im Resonanzpunkt nach der Kreisfrequenz


























































Nun kann aus den berechneten Größen die Güte des Resonators bestimmt werden. Anhand






Mit dieser Information ist es möglich, die Formel für den Resonanzwiderstand des Resonators
















Im Falle unsymmetrischer Fingerstrukturen wirken zusätzlich zwei Übertrager an Ein- und
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Vergleich mit relevanter Fachliteratur und Schlussfolgerungen
Unter den Forschern, welche sich mit Konturmoden-MEMS-Resonatoren und deren Beschrei-
bung befassen, ist besonders Prof. Gianluca Piazza zu nennen, der mit seinem Fachgebiet an
der Carnegie Mellon University intensiv sowohl die Theorie von MEMS-Resonatoren und
-Oszillatoren untersucht als auch deren Entwurf und Leistungsfähigkeit erforscht. In [25] sind
Formeln für die Ersatzparameter veröffentlicht, welche in Tabelle 2.1 mit den hier errechneten
Ergebnissen verglichen werden [122].
Aus der Tabelle wird ersichtlich, dass sich die Formeln der Referenzquelle von den hier
hergeleiteten Gleichungen unterscheiden. Zum einen wird in [25] das Verhältnis d/w nicht
betrachtet, was bei limitierter Auflösung der Technologie, welche für die vorliegende Arbeit
bei etwa 1µm liegt, an Bedeutung gewinnt. Zum anderen resultiert die getrennte Betrachtung
der Fingerzahlen an Ein- und Ausgang in nicht-reziprokem Verhalten, was S21 6= S12 bedeuten
würde. Weiterhin findet sich in [25] das modifizierte BvD-Modell mit einem Übertrager mit
Übersetzungsverhältnis ηein/ηaus. Mit zwei Übertragern, jeweils einer an Ein- und Ausgang
des Resonators, lassen sich unsymmetrische Strukturen jedoch besser modellieren, was mit
Hilfe der Ladungsintegration gezeigt wurde.
HF-Messungen an Resonatoren wurden durchgeführt, um die Berechnungen zu verifizieren.
In Abbildung 2.8 werden Messergebnisse zu Resonatoren mit variierenden Fingerlängen und
Fingerzahlen gezeigt und diese mit den hergeleiteten Formeln und denen aus [25] verglichen
[122].
In Abbildung 2.8a ist die Abhängigkeit von Lm und Cm von der Fingerlänge für einen Reso-
nator mit fünf Elektrodenfingern, einem d/w-Verhältnis von 0,75 und einer entworfenen Re-
sonanzfrequenz von 600 MHz gezeigt. Die stärkste Abweichung des Modells von den Messer-
gebnissen beträgt 20 % für Cm und -17 % für Lm bei einer Länge von l = 67µm. Die Formeln
von [25], deren Verläufe auch in Abbildung 2.8 zu finden sind, liefern hier weniger genaue
Ergebnisse mit Abweichungen von bis zu -61 % für Cm und 147 % für Lm. Gründe dafür sind
die nicht-reziproke Betrachtung und die Vernachlässigung des d/w-Verhältnisses.
Für l = 92µm, einem d/w-Verhältnis von 0,75, variierender Zahl an Elektrodenfingern und
einer Resonanzfrequenz von 800 MHz zeigt das analytische Modell eine gute Übereinstim-
Tabelle 2.1: Vergleich der eigenen Formeln mit dem Stand der Technik
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Abbildung 2.8: (a) Vergleich von Cm und Lm aus dem analytischen Modell und Messungen für verschie-
dene Fingerlängen eines Resonators mit fünf Elektrodenfingern [122]. Die Formeln aus
[25] werden zum Vergleich auch grafisch illustriert. (b) Vergleich von Cm und Lm von
Modell und Messung für verschiedene Fingerzahlen für einen Resonator mit l = 92µm
[122]. Auch hier wird zum Vergleich das Modell nach [25] gezeigt.
mung mit den Messwerten, wie in Abbildung 2.8b dargestellt. Die größte Abweichung ist
35 % für Cm und -33 % für Lm bei einem Resonator mit 13 Fingern. Die Formeln von [25]
weisen auch hier größere Abweichungen auf, nämlich bis zu -58 % für Cm und 139 % für Lm.
In allen Messungen zeigt das Modell eine gute Übereinstimmung mit den Messergebnis-
sen. Die maximale Abweichung beträgt dabei 35 %. Die Abweichungen resultieren größten-
teils aus Fertigungstoleranzen und Variationen der Materialparameter, was beim 13-Finger-
Resonator in Abbildung 2.8b deutlich wird.
Die hier gezeigte Methodik eignet sich auch dazu, andere Topologien als Konturmoden-
Resonatoren, beispielsweise BAW-Resonatoren, zu berechnen.
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Erweiterung zu einem temperaturabhängigen Resonator-Modell
Thermische Abhängigkeiten der Parameter von MEMS-Bauelementen sind Gegenstand vieler
Veröffentlichungen, beispielsweise [15, 20, 32, 50, 64, 93, 97]. Dabei hat die Temperatur Ein-
fluss auf die Materialparameter von AlN, Aluminium und Molybdän. Sowohl die thermische
Ausdehnung der beteiligten Werkstoffe als auch der temperaturabhängige Elastizitätsmodul
wirken sich auf die HF-Eigenschaften der Resonatoren aus. Die thermische Ausdehnung mo-
difiziert sowohl den Abstand der Elektroden zueinander als auch die Dichte der Materialien
und somit die Phasengeschwindigkeit. Die temperaturabhängigen Elastizitätsmodule beein-
flussen zusätzlich die elastischen Eigenschaften der Werkstoffe. Für das betrachtete Tempe-
raturintervall wurde für die Messungen aus Gründen der vorhandenen technischen Ausstat-
tung im Fachgebiet Hochfrequenz- und Mikrowellentechnik die Spanne von -35 ◦C bis 85 ◦C
festgelegt, was für die Anwendung der Resonatoren in tragbaren Geräten der Kommunika-
tionstechnik, wie beispielsweise Mobiltelefonen, ausreichend ist. Die Beschränkung dieses
Temperaturbereichs wird durch die Heiz- und Kühl-Vorrichtung vorgegeben, welche in Ka-
pitel 4 genauer behandelt wird. Die Referenztemperatur wurde hierbei für Simulationen und
Rechnungen zu 25 ◦C als Mittelpunkt der verwendeten Temperaturskala vereinbart.
Zur Beschreibung der Temperaturabhängigkeit erweist es sich als zweckdienlich, mit der





Der Längenausdehnungskoeffizient ist definitionsgemäß der Quotient aus relativer Längenän-
derung ∆l eines starren Körpers in Bezug auf die ursprüngliche Länge l bei einer Temperatur-
änderung um ∆T . Geht man von einer sehr kleinen Temperaturänderung von nahe null aus, so









ausdrücken [123, 134, 135]. Durch Umstellen der Gleichung erhält man eine Differential-
gleichung erster Ordnung, welche durch Trennung der Variablen und Integration wie folgt zu
lösen ist. Als Integralgrenzen werden die aktuelle Temperatur T sowie die Bezugstemperatur








Zwar ist der Längenausdehnungskoeffizient temperaturabhängig, doch lässt er sich in Berei-
chen bis 100 ◦C als näherungsweise konstant betrachten [62, 73, 135]. Damit vereinfacht sich
das Integral der linken Seite der Gleichung zu α(T − T0) = α∆T . Löst man die Gleichung
anschließend nach l auf, so erhält man die temperaturabhängige Länge des Körpers [123]:
l = l0 eα∆T . (2.55)
Für kleine Temperaturintervalle wird die temperaturabhängige Längenausdehnung auch mit
l = l0(1+α∆T ) (2.56)
beschrieben [62, 73], was einer Taylorreihenentwicklung von (2.55) entspricht, welche nach
dem linearen Glied abgebrochen wurde. Alle linearen Größenangaben, wie Längen, Weiten
und Dicken, können mit Hilfe von (2.55) mit einer Temperaturabhängigkeit versehen werden.
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Weiterhin wirkt sich die temperaturbedingte Ausdehnung des Resonators auf seine Dichte
bzw. die Dichten der einzelnen Materialien aus. Um diesen Einfluss zu berechnen, wird als
Zwischenschritt der Volumenausdehnungskoeffizient β ermittelt. Bei isotropen Materialien
wie Aluminium und Molybdän berechnet er sich als β = 3α . Ist der betrachtete Werkstoff
hingegen anisotrop, wie bei AlN, so werden die unterschiedlichen Ausdehnungskoeffizien-
ten addiert [48, 73, 134, 135], was sich mit (2.55) nachweisen lässt. Ausgehend vom Volu-
menausdehnungskoeffizienten β lässt sich die Dichte ρ temperaturabhängig beschreiben. Die
Gleichung dazu lautet [123]
ρ = ρ0 e−β∆T , (2.57)
was aus der Definition der Dichte als Quotient von Masse und Volumen herzuleiten ist. Die
linearisierte Form ist in [48, 73, 84] zu finden. ρ0 ist dabei die Dichte bei der Referenztempe-
ratur T0. Die Dichte der gesamten Resonatorstruktur lässt sich wiederum mit (2.27) ermitteln.
Weiterhin trägt die temperaturbedingte Änderung des Elastizitätsmoduls zur Temperatur-
abhängigkeit der HF-Eigenschaften des Resonators bei. Hierfür lässt sich die Formel für die
Längenausdehnung aus (2.55) übertragen, da in der Literatur der lineare Temperaturkoeffizi-
ent des Elastizitätsmoduls (TCE) zu finden ist. Werte für den TCE von Molybdän bzw. der
Elemente der Elastizitätsmatrix von AlN und Aluminium liefern beispielsweise [15, 26]. Für
die rechnerische Ermittlung der Elastizitätsmoduln sei auf Abschnitt 2 im Anhang verwiesen,
welcher genauer auf die Temperaturkoeffizienten und deren Berechnung eingeht. Der äquiva-
lente Elastizitätsmodul der Resonatorstruktur ergibt sich dann gemäß (2.26).
Die Temperaturabhängigkeiten des Elastizitätsmoduls, der Dichte und der geometrischen
Abmessungen zeigen Auswirkungen auf das Ersatzschaltbild der Resonatoren. Anhand der
ermittelten Formeln aus Tabelle 2.1 lässt sich der Einfluss von Temperaturänderungen berech-
nen und zur weiteren Analyse und Simulation in MATLAB [131] und Verilog-A [19] im-
plementieren. Exemplarisch wird im Folgenden die Auswirkung von Temperaturänderungen
auf die Resonanzfrequenz eines Resonators mit neun Elektrodenfingern formelmäßig unter-
sucht. Auf eine analytische Berechnung des Temperaturkoeffizienten der Resonanzfrequenz
wird dabei verzichtet, da die komplexe Zusammensetzung von äquivalentem E-Modul und
Dichte effektiver numerisch berechnet wird. In Abbildung 2.9 wird die Abhängigkeit der Re-
sonanzfrequenz f0 von der Temperatur in einem Bereich von -35 ◦C bis 85 ◦C betrachtet. Die
Verschiebung der Resonanzfrequenz über der Temperatur beträgt 3400 ppm bei einer Reso-
nanzfrequenz bei Referenztemperatur von 566 MHz. Daraus resultiert ein Temperaturkoeffizi-
ent der Frequenz (TCF) von -28,1 ppm/K, welcher mittels MATLAB berechnet wurde [123].
Die Einflussfaktoren des TCF lassen sich mithilfe des analytischen Modells unabhängig
von Resonatorgeometrie oder Resonanzfrequenz separieren. Gleichung 2.30, mit welcher die
Resonanzfrequenz aus der Elementweite w und der Phasengeschwindigkeit
√
Eäqu/ρäqu er-
rechnet werden kann, gibt außerdem Aufschluss über die Zusammensetzung des TCF. Dieser
wird dann mit den Temperaturkoeffizienten der linearen Ausdehnung α11,äqu, der Volumen-




· (TCEäqu +βäqu). (2.58)
Mit den zuvor berechneten Werten αäqu = 5,77ppm/K, TCEäqu =−61,4fppm/K und βäqu =
16,68ppm/K resultiert ein approximierter TCF von -28,1 ppm/K. Aus den Betrachtungen
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replacements
















Abbildung 2.9: Ergebnisse der analytischen Berechnung der Resonanzfrequenz über der Tempe-
ratur. Ein Abfall von etwa 3500 ppm über der Temperaturspanne von -35 ◦C bis
85 ◦C ist erkennbar. Es resultiert ein Temperaturkoeffizient der Resonanzfrequenz von
-28,1 ppm/K.
wird ersichtlich, dass sich die Auswirkungen der Längenausdehnung von w und der Dich-
tereduktion durch die thermische Ausdehnung bis auf 2,57 ppm/K aufheben. Der dominante
Term ist daher die Temperaturabhängigkeit der Elastizität.
Die betrachtete Vergleichsliteratur [15, 20, 32, 50, 64, 93, 97] nennt Werte für den TCF
für verschiedene AlN-basierte Resonatortopologien zwischen -32,5 ppm/K und -23 ppm/K, in
die sich das hier beschriebene analytische Modell gut einreiht. Es ist kein signifikanter Un-
terschied zwischen der Temperaturabhängigkeit von Konturmoden-Resonatoren und anderen
Topologien erkennbar. Die Temperaturabhängigkeit resultiert also hauptsächlich aus den Ma-
terialeigenschaften von AlN.
Genau wie f0 können auch die Resonanzparameter Rm, Lm und Cm temperaturabhängig
berechnet werden. Diese variieren jedoch nur im Bereich von unter 10 % um den Wert bei der
Referenztemperatur. Sie können daher für den Einsatz des Resonators in einem Oszillator als
weitgehend konstant betrachtet werden.
Simulations- und Entwurfsmodell für MEMS-Resonatoren
Auf Basis der Gleichungen für die Ersatzschaltbildelemente der MEMS-Resonatoren sowie
der thermischen Abhängigkeiten ist es möglich, ein Simulations- und Entwurfsmodell zu im-
plementieren. Das Ziel dieses Modells ist eine automatisierte geometrische Dimensionierung
der Resonatorstruktur für eine gegebene elektrische Spezifikation. Das für die Schaltungssi-
mulation implementierte Modell wird im Folgenden anhand des Flussdiagramms in Abbil-
dung 2.10 beschrieben [117, 123].
Der erste Schritt zum Entwurf des MEMS-Resonators ist die Spezifikation anhand der elek-
trischen Parameter. Für einen Resonator sind das die Resonanzfrequenz f0 sowie die Güte Q.
Weiterhin ist zur elektrischen und geometrischen Dimensionierung des Resonators ein drit-
ter Parameter notwendig, da das modifizierte BvD-Modell aus drei Elementen, Rm, Lm und
Cm, besteht. Rm ist dafür geeignet, da er maßgeblichen Einfluss auf die Schleifenverstärkung
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Eingabe der Spezifikation
( f0, Q, Rm, (l/W )max)
Materialberechnungen
(z.B. Eäqu, ρäqu, d31)
Berechnung von
w und l · (N−1)
(Initial für N = 5)
Berechnung von l






Berechnung von Rm, Lm, Cm
und Netzlistengenerierung
Abbildung 2.10: Ablaufplan des Resonator Simulations- und Entwurfsmodells [117, 123]. Nach der
Spezifikation der elektrischen Parameter erfolgt die Berechnung relevanter Materi-
alkenngrößen. Anschließend wird durch Iteration eine Geometrie entworfen, welche
die elektrischen Spezifikation erfüllt und die Geometrielimitierung (l/W )max einhält.
Danach erfolgt eine Neuberechnung der temperaturabhängigen Größen und die Gene-
rierung des Ersatzschaltbilds.
hat. Zwar sind Güte und Resonanzwiderstand nicht bzw. nicht alleine durch die Geometrie
zu dimensionieren, sondern eher auf die Qualität der Dünnschichttechnik zurückzuführen, je-
doch kann das Produkt aus Rm ·Q als rein geometrieabhängig betrachtet werden und so eine
geeignete Rm-Q-Kombination gewählt werden. Nach der Spezifikation erfolgt eine Kalkula-
tion relevanter Materialkennwerte, wie z.B. die äquivalente Dichte des Schichtenaufbaus, der
äquivalente Elastizitätsmodul sowie das d31. Anhand der nun gegebenen Größen und Para-
meter lassen sich die Elementweite w mit Hilfe von (2.30) und das Produkt l · (N − 1) unter
Zuhilfenahme von (2.50) ermitteln.
Für die geometrische Dimensionierung des Resonators existiert dabei ein Freiheitsgrad in
Form des Produkts l · (N − 1). Dafür wird ein Maximalwert für das Verhältnis aus Resona-
torlänge zu Resonatorweite (l/W )max festgelegt, welcher für eine Geometrieoptimierung ge-
nutzt wird. Sowohl ein besonders langer Resonator mit wenigen Fingern als auch ein sehr
kurzer Resonator mit vielen Fingern werfen technologische Probleme auf. Daher erweist es
sich als zweckdienlich, mit einer 5-Finger-Struktur zu beginnen und sich schrittweise an das
(l/W )max-Verhältnis anzunähern. Damit ist die Resonatorgeometrie für Referenztemperatur
dimensioniert. Im nächsten Schritt erfolgt eine Neuberechnung aller temperaturabhängigen
Materialparameter und der Geometrie für die jeweils betrachtete Temperatur. Nach der Ein-
beziehung temperaturbedingter Effekte kann das elektrische Ersatzschaltbild auf Basis von
Tabelle 2.1 errechnet und eine Netzliste zur Simulation des Resonators erstellt werden.
Mit dem Verfahren ist es nicht nur möglich, die Geometrie eines Konturmoden-Resonators
anhand ausgewählter elektrischer Parameter zu errechnen, sondern auch diese Geometrie als
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temperaturabhängiges Modell im Schaltungssimulator zu nutzen. Das Modell kann im Ent-
wurf von Resonatoren zur Geometrieauswahl und als Startpunkt für eine Optimierung auf
Basis finite-Elemente-basierter Entwurfswerkzeuge genutzt werden [58]. Dadurch ist eine Er-
sparnis in Zeit und Anzahl notwendiger Fertigungsdurchläufe zu erwarten. Weiterhin lassen
sich die Ergebnisse von Temperaturmessungen theoretisch untermauern bzw. der Einfluss von
Temperaturänderungen auf das Resonanzverhalten von MEMS-Resonatoren in Systemen vor-
ausberechnen.
Nichtlineares Verhalten von MEMS-Resonatoren
Konturmoden-MEMS-Resonatoren sind im Betrieb bei höheren Eingangsleistungen einer ge-
wissen Nichtlinearität unterworfen, die eine Verschlechterung der Leistungsparameter nach
sich zieht. Diese Nichtlinearität resultiert laut einschlägiger Fachliteratur aus zwei Effekten:
der Selbsterwärmung während der Anregung des Resonators in der Nähe seiner Resonanz
[108, 107, 78, 130] und der Abhängigkeit des Elastizitätsmoduls von der mechanischen Span-
nung [107, 134], d.h. einer Verkleinerung des Elastizitätsmoduls unter hoher Spannung. In
beiden Fällen sollte eine Verringerung der Resonanzfrequenz eintreten, zum einen aufgrund
thermischer Effekte, zum anderen aufgrund der kleineren akustischen Geschwindigkeit. Die
Nichtlinearität ist mit einem Netzwerkanalysator mit variabler Eingangsleistung und Sweep-
Zeit oder mit einem Signalgenerator und einem Spektrumanalysator nachweisbar. Für die
nachfolgenden Messungen wurde der Signalgenerator N5181A MXG von Keysight Techno-
logies [56] sowie der Spektrumanalysator FSUP von Rohde & Schwarz [102] verwendet, da
hierbei die Einstellung von Sweep-Zeiten und -Richtungen besser ermöglicht wird als mit
einem Netzwerkanalysator. Abbildung 2.11 zeigt als anschauliches Beispiel das Betragsqua-
drat des Parameters S21 für einen Resonator mit 11 Fingern, einer Güte von 1000 und einer
Resonanzfrequenz von 562,5 MHz [117].
In den Abschnitten (a) und (b) ist die Abhängigkeit von S21 für verschiedene Eingangsleis-
tungen bei einer Sweep-Zeit von 20 s für beide Sweep-Richtungen, vorwärts und rückwärts
in der Frequenz, gezeigt. In beiden Abbildungsteilen ist eine Verkleinerung der Resonanzfre-
quenz und eine Verformung der Resonanzkurve festzustellen, was auf einen kleineren Elasti-
zitätsmodul und eine vorhandene Eigenerwärmung schließen lässt. (c) und (d) verbildlichen
die Abhängigkeit von |S21|2 von der Sweep-Zeit des Messinstruments für die beiden Sweep-
Richtungen bei einer Eingangsleistung von 15 dBm. Die Verschiebung der Resonanzfrequenz
und die Verformung der Resonanzkurve bei langen Sweep-Zeiten, wie in [130], kann bei den
hier gezeigten Messungen nicht bestätigt werden. Somit kann konstatiert werden, dass die Ei-
generwärmung aufgrund der HF-Eingangsleistung keinen Einfluss auf die Nichtlinearität des
MEMS-Resonators zeigt. Weiterhin ist erkennbar, dass bei steigender Eingangsleistung eine
Hystereseeffekt eintritt, welcher in verschiedenen Frequenzantworten für die verschiedenen
Sweep-Richtungen resultiert [107, 108, 78].
Modellierung des nichtlinearen Verhaltens mittels leistungsabhängigem
Elastizitätsmodul
Um die Nichtlinearität des Elastizitätsmoduls zu untersuchen, muss vorerst die Resonanzfre-
quenz in Abhängigkeit der Eingangsleistung betrachtet werden. Hierfür werden im Folgenden
die Ergebnisse der Sweep-Richtung von hoher zu niedriger Frequenz ausgewertet, da hier
die Nichtlinearität stärker ausgeprägt ist. Mit Hilfe von (2.30) ist es dann möglich, auf die
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Abbildung 2.11: Messergebnisse zur Untersuchung der Nichtlinearität von MEMS-Resonatoren [117]:
(a), (b) Betragsquadrat von S21 für verschiedene Eingangsleistungen, gemessen vor-
wärts und rückwärts in der Frequenz; (c), (d) Betragsquadrat von S21 für verschiedene
Sweep-Zeiten, gemessen vorwärts und rückwärts in der Frequenz. Die Nichtlinearität
äußert sich in einer Verformung und Verschiebung der Resonanz zu kleinerer Frequenz
sowie einer Hysterese.
Leistungsabhängigkeit des äquivalenten Elastizitätsmoduls, Eäqu zu schließen. Die Analyse
desselben ist in Abbildung 2.12 dargestellt.
In Abbildung 2.12b ist die Abhängigkeit von Eäqu von der Leistung in mW gegeben. Diese
Abhängigkeit weist lineares Verhalten auf und kann daher gut mit einem Kurvenfit in Form



















Abbildung 2.12: Elastizitätsmodul des MEMS-Resonators in Abhängigkeit von der Eingangsleistung
(blau) in dBm (a) und mW (b). Die Abhängigkeit des Elastizitätsmoduls von der Leis-
tung ist durch eine Kurve mit Absolutwert und Steigung approximierbar (schwarz-
gestrichelte Linie).
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zienten nachgestellt werden. Der äquivalente Elastizitätsmodul überstreicht dabei in linearer
Weise einen Wertebereich von 326,2 GPa für -10 dBm (0,1 mW) bis 321,8 GPa für 15 dBm
(31,6 mW). Daraus ergibt sich ein Ordinatenabschnitt von 326,2 GPa und eine Steigung von
-137 GPA/W. Der mittlere Fehler liegt dabei bei 2,1 %. Die Änderung über den gemessenen
Leistungsbereich beträgt -1,33 %. Anhand der Formeln in Tabelle 2.1 weist die Resonanzka-
pazität Cm eine Änderung von ebenfalls -1,33 % auf, die Resonanzinduktivität Lm 2,51 % und
der Resonanzwiderstand Rm 1,87 %. Für die Resonanzfrequenz beträgt die leistungsbedingte
Schwankung -0,67 % und für die Güte 0,05 %. Für die lineare Näherung sind die Variationen
der Ersatzschaltbildparameter vernachlässigbar, da diese zu keiner Änderung der Resonanz-
kurve führen würden. Lediglich die Variation der Resonanzfrequenz ist an dieser Stelle als
wichtig einzustufen, da diese für Resonatoren konstant sein sollte.
Die ermittelten Kurvenparameter des gemessenen Eäqu ermöglichen eine Implementierung
des Elastizitätsmoduls abhängig von der eingestellten Eingangsleistung im analytischen Mo-
dell und damit die Analyse der leistungsbedingten Schwankungen des Resonators. Somit ist
es durch relativ einfache Modifikationen des Modells möglich, die Drift der Resonanzfre-
quenz mit steigender Eingangsleistung zu betrachten. Zur Analyse der Resonanzform von
|S21|2 enthält Abbildung 2.13 Ergebnisse der Messung am Resonator und der Simulation des
analytischen Modells für die Leistungspegel -10 dBm, 10 dBm und 15 dBm.
Es ist erkennbar, dass für -10 dBm die Kurven aus Messung und Simulation eine sehr gute
Übereinstimmung zeigen. Für 10 dBm und 15 dBm zeigt sich lediglich die Übereinstimmung
in der Resonanzfrequenz. Die in der Messung, nicht aber in der Simulation auftretende Ver-
formung der Resonanz lässt sich wie folgt erklären: Die mechanische Auslenkung und damit
die Leistungsübertragung des Resonators geschieht nur in der Nähe der Resonanz, weshalb
abseits des Resonanzbereichs die Messkurven in Abbildung 2.11 für alle Eingangsleistungen
ähnlich sind. Je weiter die anregende Frequenz von der Resonanzfrequenz entfernt liegt, desto



















Abbildung 2.13: Messung und Simulation des Parameters |S21|2 des betrachteten Resonators über ver-
schiedene Eingangsleistungen unter Zuhilfenahme eines variablen Elastizitätsmoduls.
Bei steigender Eingangsleistung ist eine Verschiebung der Resonanzfrequenz zu klei-
neren Werten festzustellen. Die Verformung der Resonanzkurve ist darauf zurück-
zuführen, dass die Nichtlinearität nur im Bereich der Resonanz vorliegt. Erst dann
verschiebt sich die Resonanzfrequenz aufgrund des kleineren Elastizitätsmoduls zu
geringeren Werten und verursacht daher die charakteristische Form von |S21|2.
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Frequenz entgegen der Richtung der Frequenzachse von einer hohen Frequenz in Richtung
der Resonanzfrequenz variiert, so nimmt die mechanische Auslenkung im Resonator zu und
die Nichtlinearität wächst während der Messung an. Dadurch verschiebt sich im laufenden
Betrieb die Resonanzfrequenz hin zu kleineren Werten, wie in Abbildung 2.13 zu sehen ist.
Bei Überschreiten der Resonanzfrequenz nimmt die durch den Resonator übertragene Leis-
tung wieder ab und der Resonator kehrt sprunghaft in den linearen Zustand zurück. Im Falle
der Variation der anregenden Frequenz von kleiner Frequenz in Richtung der Resonanz tritt
die starke Nichtlinearität, wie in Abbildung 2.11 bei 15 dBm zu sehen ist, erst später als bei
rückwärts gerichteter Sweep-Richtung auf, da zum Zeitpunkt des Sprungs in |S21|2 für 15 dBm
in Abbildung 2.11b noch nicht genügend Leistung durch den Resonator übertragen wird, um
die stark ausgeprägte Nichtlinearität zu erreichen. Bei Eingangsleistungen von 10 dBm und
weniger liegt die nichtlineare Verschiebung des Resonanzbereichs nahe genug an der Reso-
nanzfrequenz. Es wird also genügend Leistung übertragen, sodass ein sprunghaftes Ansteigen
ins nichtlineare Verhalten erfolgt.
Nichtlineare Modellierung mit der Duffing-Gleichung
In der Literatur existieren Ansätze zur nichtlinearen, analytischen Modellierung der Resona-
toren auf Basis empirischer Parameter zur Konstruktion einer nichtlinearen DGL gemäß der
Duffing-Gleichung [108, 107]. Diese ist als Erweiterung der linearen DGL des MEMS-Reso-
nators, der Transformation der Transadmittanz Y21 aus (2.41) in den Zeitbereich, anzusehen,
in die ein kubischer Term wie folgt eingeführt wird [132]:







· iaus+δ · i3aus. (2.59)
Die kombinierte lineare und kubische Abhängigkeit des Stromes iaus durch den Resonator ist
mit einer Erweiterung der linearen in eine nichtlineare Kapazität modellierbar, indem im ana-








· duCdt . (2.60)
Die implizite Darstellung der Beziehung zwischen dem Strom iC und der Spannung uC der
Kapazität wird im analytischen Simulationsmodell in Abhängigkeit von der anliegenden elek-
trischen Aussteuerung gelöst und ermöglicht dadurch die empirische Nachbildung der Nicht-
linearität des MEMS-Resonators. Analog zu Abbildung 2.13 kann nach Angleichung des Duf-
fing-Parameters δ das nichtlinear erweiterte Modell mit den Messwerten verglichen werden.
Abbildung 2.14 zeigt die genannte Gegenüberstellung.
Sowohl die Verschiebung als auch die Verformung der Resonanzkurve können hierbei in der
Simulation nachgestellt werden. Der Duffing-Parameter δ beträgt hierbei -1·1016 V/(A3s) und
wurde empirisch durch manuellen Parameterabgleich des simulierten mit dem gemessenen
Kurvenverlauf von |S21|2 ermittelt. Während die Kurven für -10 dBm und 10 dBm näherungs-
weise deckungsgleich sind, liegen die Resonanzfrequenzen von Messung und Simulation bei
einer Eingangsleistung von 15 dBm um 500 kHz versetzt, jedoch ebenfalls mit fast gleichem
Kurvenverlauf. Für den exakten Vergleich zwischen Messung und Simulation des Phasenrau-
schens von MEMS-Oszillatoren muss der Duffing-Parameter daher geeignet angepasst wer-
den. Weiterhin ist δ aufgrund von Schwankungen der Materialparameter in der Fertigungs-
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Abbildung 2.14: Messung und Simulation des Parameters |S21|2 des betrachteten Resonators über ver-
schiedene Eingangsleistungen unter Zuhilfenahme des Duffing-Parameters δ . Ana-
log zu Abbildung 2.13 ist eine Verschiebung der Resonanzfrequenz festzustellen. Au-
ßerdem konnte die Verformung der Resonanzkurve mit Hilfe des kubischen Duffing-
Terms im Modell bis zu einer Eingangsleistung von 10 dBm gut nachgebildet werden.
technologie auch gewissen Variationen unterworfen, was nur durch geeignete Anpassungen
im Simulationsmodell nachgebildet werden kann.
Die leistungsabhängige Verschiebung der Resonanzfrequenz kann in der Simulation zu
Konvergenzproblemen führen. Daher werden für zukünftige Vergleiche von Simulations- und
Messdaten verschiedene Ansätze genutzt, die auftretende Nichtlinearität geeignet nachzubil-
den.
Schlussfolgerungen
Die Verschiebung der Resonanzfrequenz zu niedrigeren Werten bei zunehmender Leistung
widerspricht dem Bestreben einer möglichst stabilen Schwingfrequenz von Resonatoren und
Oszillatoren. Des Weiteren bewirkt der Hystereseeffekt im Resonator eine Variation der Re-
sonanzfrequenz im laufenden Betrieb. Dieser Umstand und die Tatsache, dass die Resonanz-
bandbreite, wie in Abbildung 2.11 gezeigt, bei hohen Eingangsleistungen vergrößert wird,
verschlechtern die Leistungsfähigkeit von MEMS-Resonatoren. Daher soll die auftretende
Nichtlinearität in den nachfolgenden SiCer-Oszillator-Entwürfen durch Begrenzung der in den
Resonator gespeisten HF-Leistung möglichst vermieden werden. Dadurch wird der Resonator
in seinem linearen Bereich mit optimalen Leistungsparametern, nämlich konstante Resonanz-
frequenz und Güte, betrieben.
2.3.3 Modellierung mit der Methode der finiten Elemente
Zur Modellierung und Simulation komplexer, heterogener Strukturen ist die Methode der fini-
ten Elemente oder FEM aufgrund der sehr guten Genauigkeit ihrer Ergebnisse das am häufigs-
ten eingesetzte Verfahren [58]. Als heterogene Struktur ist hierbei eine Baugruppe zu verste-
hen, die aus verschiedenen Bauteilen mit unterschiedlichen Dicken, Aussparungen, Materia-
lien und komplexen Formen besteht. In der FEM wird die zu untersuchende Struktur in viele
kleine (finite) Elemente zerlegt, mathematisch-physikalisch beschrieben und die resultierende
mathematische Darstellung in ein komplexes Gleichungssystem überführt, welches mitunter
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mehrere tausend Freiheitsgrade aufweisen kann [58]. Die Zerlegung hat den Vorteil, dass sich
die komplexen Berechnungsgleichungen, welche auch nichtlinearer Natur sein können, in ein
lineares Gleichungssystem überführen lassen [58]. Die Lösung dieser Gleichungssysteme wird
im Allgemeinen in Form von FEM-Modellen von FEM-Programmen übernommen.
Obwohl die Anfänge der FEM in der Strukturmechanik liegen, ist die Methode der finiten
Elemente mittlerweile in vielen physikalischen Domänen, beispielsweise elektromagnetischen
Potentialen, etabliert [58]. Durch die Verkopplung von mechanischen und elektrischen Glei-
chungssystemen ist weiterhin eine Modellierung des piezoelektrischen Effektes möglich, wes-
halb die FEM gut zur realitätsnahen Simulation der MEMS-Resonatoren eingesetzt werden
kann. Die Simulation der MEMS-Struktur hat den Vorteil, dass das Verhalten des gesamten
Resonators inklusive Anker und der elektrischen Verdrahtung der Elektrodenfinger simuliert
werden kann. Die Simulationsprogramme, welche in der Forschungsgruppe dafür genutzt wer-
den, sind ANSYS [8] und COMSOL Multiphysics [22]. Zwar sind beide FEM-basiert, stam-
men jedoch von unterschiedlichen Herstellern. Aufgrund der Komplexität und Heterogenität
der Struktur werden zum Vergleich der Ergebnisse Programme unterschiedlicher Hersteller
genutzt.
Der Ablauf des Entwurfs mittels FEM lässt sich wie folgt darstellen [58]: Zuerst wird vom
MEMS-Entwickler die Struktur des Resonators anhand der technischen Problemstellung vor-
gegeben. Diese wird auf Basis definierter Vereinfachungen, beispielsweise idealer Kanten und
Ränder, in ein simulierbares Modell überführt und Anfangsbedingungen sowie die Anregung
werden definiert. Das Simulationsprogramm erstellt daraus mittels Diskretisierung ein nume-
risches Modell, berechnet das Gleichungssystem für die Spannungen und Verschiebungen im
Resonator und stellt die Ergebnisse im Folgenden grafisch dar. Hierbei ist es möglich, den
Verlauf der mechanischen Größen im Resonator abzubilden sowie auf elektrischer Ebene die
Y-Parameter zu betrachten. Das Ergebnis muss zuletzt noch vom Entwickler geprüft werden,
um sicherzustellen, dass es den Erwartungen in Bezug auf die Resonanzfrequenz und die Er-
satzschaltbildparameter entspricht.
Um einen Resonatorentwurf parametrisch zu gestalten, beispielsweise mit verschiedenen
Fingerzahlen, ist die Skriptform von ANSYS gegenüber einer grafischen Oberfläche vorteil-
haft. Die reine FEM-Simulation lässt sich in ein MATLAB-Skript einbetten, welches die
Struktur definiert, ANSYS zur Simulation aufruft und anschießend die gewonnenen Daten
auswertet und grafisch aufbereitet. Somit ist es möglich, den Simulationsprozess des MEMS-
Resonators zu automatisieren oder durch parametrische Variationen der Geometrie die Reso-
natorstruktur auf eine gewünschte elektrische Spezifikation hin zu optimieren.
2.4 Grundlagen integrierter multiphysikalischer
Oszillatoren
Nachdem im vorhergehenden Abschnitt die Grundlagen von MEMS-Resonatoren und rück-
gekoppelten Oszillatoren behandelt wurden, wird diese Theorie in den nächsten Textpassagen
konkretisiert und auf integrierte MEMS-Oszillatoren angewendet. Basis aller in dieser Ar-
beit verwendeten und demonstrierten CMOS-Schaltungen ist der Metal-Oxide Semiconduc-
tor (MOS)-Transistor, dessen Symbol sowie das Kleinsignalersatzschaltbild in Abbildung 2.15
grafisch verdeutlicht werden. Im Kleinsignalersatzschaltbild wird der Transistor durch seine
Transkonduktanz gm und seinen Ausgangswiderstand rds modelliert [94, 133].
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Abbildung 2.15: (a) Symbol und (b) Kleinsignalersatzschaltbild des MOS-Transistors [94, 133]. Mo-
delliert wird der Transistor durch seinen Ausgangswiderstand rds und seine Transkon-
duktanz gm.
Zum Entwurf von MEMS-basierten Oszillatoren haben sich einige Konzepte etabliert. Die
Grundlage dieser Schaltungskonzepte entstammt dabei wegen der elektrischen Modellierung
des MEMS-Resonators mit fast ausschließlich reaktiven Bauelementen den LC-Oszillatoren.
Diese wiederum lassen sich für den Einsatz in HF-Schaltungen als Dreipunktschaltungen, wie
in Abbildung 2.16a gezeigt ist, beschreiben [141].
Im Falle des Anschwingens, also der Vereinfachung für kleine Amplituden, können der Ver-
stärker und das Admittanznetzwerk durch die jeweilige Y-Schaltung dargestellt werden, was
in Abbildung 2.16b verdeutlicht wird. Aufgrund der Ergebnisse aus Abschnitt 2.3.2 ist die Π-
Ersatzschaltung für das frequenzselektive Rückkoppelnetzwerk zweckdienlich. Die Übertra-
ger, welche sich lediglich leicht auf die Ein- und Ausgangsadmittanzen auswirken, werden
hierbei im Sinne einer einfacheren Abschätzung vernachlässigt. Für den Transistor wird das
Ersatzschaltbild aus Abbildung 2.15 verwendet. Das resultierende Gleichungssystem in Y-
Darstellung bildet man wie folgt:
I1 = (Y1 +Y2) ·U1−Y2 ·U2,





Daraus lässt sich mit (2.8) eine Gleichung für die Schwingbedingung der Schaltung in Y-
Darstellung formulieren [141]. Für diesen Rechenschritt erweist es sich als günstig, Y3 und rds
durch Y ′3 =Y3 +1/rds auszudrücken. Es folgt:












Abbildung 2.16: (a) Prinzipschaltbild einer Dreipunktschaltung. Das Kernelement bildet ein Transistor
im Verstärkerbetrieb (ohne Arbeitspunktbeschaltung), umgeben von den drei kom-
plexwertigen Admittanzen Y1, Y2 und Y3 zur Modellierung des Resonators. Die Ein-
und Ausgänge sind durch die Spannungen U1 und U2 definiert. In (b) ist das Kleinsi-
gnalersatzschaltbild der Schaltung dargestellt [141].
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Als nächsten Schritt lassen sich in der Gleichung die Admittanzen mit Y = B+ jG in Wirk-
und Blindleitwerte umwandeln. Es resultieren die beiden Gleichungen
G1(G2 +G′3)−B1(B2 +B′3)+G2(gm+G′3)−B2B′3 = 0,
G1(B2 +B′3)+B1(G2 +G′3)+G2B′3 +B2(gm+G′3) = 0.
(2.63)
Für den Fall, dass die Transistorparameter gm und rds bekannt sind, existieren sechs Unbe-
kannte für dieses System aus zwei Gleichungen. Da sich das Konzept der Dreipunktschaltung
auf LC-Oszillatoren bezieht, also für die komplexwertige Rückkopplung nur Induktivitäten
und Kapazitäten in Frage kommen, lassen sich die Realteile der Admittanzen G1 und G2 ge-
genüber den Imaginärteilen B1 und B2 vernachlässigen und G′3 = G als Summe von Innen-
und Lastleitwert weiter nutzen [141]. Im Falle endlicher Bauteilgüten ist diese Vereinfachung
nicht mehr gültig und für das Gleichungssystem existieren zu viele Freiheitsgrade, sodass für
die Schwingbedingung auf analytischem Weg keine eindeutigen Aussagen getroffen werden






Vereinfachen und interpretieren lässt sich dieses System durch Ersetzen der Blindleitwerte
durch die entsprechenden Blindwiderstände X =−1/B:
X1 +X2 +X3 = 0,
X2G+X1(G+gm) = 0
(2.65)
Aus der zweiten Gleichung in (2.65) erkennt man, dass X1 und X2 unterschiedlichen Reak-
tanztypen entsprechen und außerdem X2 betragsmäßig größer als X1 sein muss. Das bedeutet
wiederum auch, dass die Summe X1 +X2 vom gleichen Reaktanztyp wie X2 ist [141]. Nutzt
man diese Erkenntnis für die erste Gleichung in (2.65), so resultiert die Gleichheit der Reak-
tanztypen von X3 und X1. Aus diesem Umstand folgen zwei Grundschaltungen, nämlich die
Colpitts- und die Hartley-Grundschaltung, dargestellt in Abbildung 2.17 [141]. Während X1
und X3 in der Colpitts-Schaltung von Kapazitäten repräsentiert werden, setzt man in der Hart-
ley-Schaltung Induktivitäten ein. X2 hingegen ist in der Colpitts-Schaltung induktiver Natur,
in der Hartley-Schaltung dagegen kapazitiver.
Der Übergang auf die MEMS-Oszillatoren erfolgt über die Clapp-Schaltung, welche als ei-
ne Sonderform der Colpitts-Schaltung zu bezeichnen ist. Dabei wird statt der Induktivität im
X2-Zweig eine Serienschaltung aus einer Induktivität und einer Kapazität gebildet, wodurch
sich der Arbeitspunkt der Verstärkerschaltung leichter einstellen lässt und die Resonanzfre-










Abbildung 2.17: Prinzipschaltbilder der (a) Colpitts- und (b) Hartley-Schaltung [141]
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nun fertigungsbedingte Verluste der Spule an, so erhält man im Rückkoppelzweig eine RLC-
Reihenschaltung, ähnlich der im modifizierten BvD-Ersatzschaltbild. Die Clapp-Grundschal-
tung für LC-Oszillatoren ist also auf die Gruppe der MEMS-Oszillatoren übertragbar. Die
Kapazitäten C01 und C02 aus Abbildung 2.17 werden dabei durch die Kapazitäten der Kon-
taktflächen, der Zuleitungen und der Fingerstruktur hervorgerufen und sind aufgrund des nä-
herungsweise symmetrischen Aufbaus der MEMS-Resonatoren etwa gleich groß. Die Hartley-
Grundschaltung eignet sich dagegen nicht, um sie in Verbindung mit MEMS-Resonatoren zu
verwenden, da hierbei zwei Induktivitäten und nur eine Kapazität benötigt werden, was mit
dem modifizierten BvD-Ersatzschaltbild nicht umsetzbar ist.
Die resultierende Schaltung wird dann als Pierce-Schaltung bezeichnet [141]. Andere Lite-
raturstellen verweisen darauf, dass ein Dreipunktoszillator nur dann den Namen Pierce-Schal-
tung tragen darf, wenn er in Emitter- bzw. Source-Schaltung betrieben wird [133]. In dieser
Arbeit wird der Begriff Pierce-Oszillator für alle drei Grundschaltungen gleichermaßen ver-
wendet und durch ebendiese voneinander unterschieden. In Abbildung 2.18 ist der Pierce-
Oszillator in seinen drei Grundschaltungen dargestellt. Der MEMS-Resonator ist dabei sche-
matisch durch seine geometrische Fingerstruktur angedeutet, welche den frequenzselektiven
RLC-Schwingkreis ersetzt. Die beiden Kapazitäten C01 und C02 modellieren die statischen
Kapazitäten der Leistungs- und Elektrodenstruktur des Resonators. In allen drei Schaltungen
arbeitet der MEMS-Resonator in seinem induktiven Bereich und stellt somit die Induktivität
der kapazitiven Dreipunktschaltung dar. Da der induktive Arbeitsbereich des MEMS-Reso-
nators oberhalb seiner Serienresonanzfrequenz liegt, ist die Schwingfrequenz des Oszillators
leicht oberhalb der Resonanzfrequenz des MEMS-Resonators. Die Stromquellen der Grund-
schaltungen werden in integrierten Schaltungen von in Stromspiegeln betriebenen Transis-
toren ersetzt, welche einen einstellbaren Arbeitspunktstrom bei sehr hohem Ausgangswider-
stand liefern. Zur Veranschaulichung der Wirkprinzipien reicht diese Darstellung jedoch aus.
Pierce-Oszillator in Source-Schaltung
In Source-Schaltung zeichnet sich der Pierce-Oszillator dank des Source-Verstärkers durch
eine hohe Schleifenverstärkung aus [94, 133]. Da die Source-Schaltung als einzige der Grund-
schaltungen eine invertierende Spannungsverstärkung bietet [133], muss die restliche Schal-
tung zur Erfüllung der Schwingbedingung auch eine Phasendrehung von 180◦ erzeugen. Der
hohe Ausgangswiderstand des Verstärkers stellt gemeinsam mit der Kapazität C02 eine Pha-





















Abbildung 2.18: Pierce-Oszillator in seinen drei Grundschaltungen, von links nach rechts: (a) Source-,
(b) Gate- und (c) Drain-Schaltung [141]
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Resonanzfrequenz die Phase um bis zu 180◦ dreht. Somit ist eine Frequenz möglich, bei der
die Phasendrehung genau 360◦ ist und damit die Schwingbedingung erfüllt wird. Durch den
hohen Eingangswiderstand der Source-Schaltung wird der Resonator nur schwach belastet.
Pierce-Oszillator in Gate-Schaltung
Das bei der Gate-Schaltung vom Resonator gefilterte Signal wird über den kapazitiven Span-
nungsteiler aus C01 und C02 auf den Eingang zurückgeführt und wieder verstärkt. Der Verstär-
kungsfaktor ist dabei bei gleicher Beschaltung identisch dem der Source-Schaltung, jedoch
ohne Phasendrehung von 180◦ [133]. Der Nachteil der Gate-Schaltung ist der kapazitive Span-
nungsteiler, über dem aufgrund des nahezu symmetrischen Aufbaus des Resonators etwa die
Häfte der vom Resonator gefilterten Spannung verloren geht. Weiterhin wird der Resonator
über den kleinen Eingangswiderstand der Gate-Schaltung resistiv belastet, was die Schleifen-
verstärkung als auch die belastete Güte schmälert [94, 133].
Pierce-Oszillator in Drain-Schaltung
Die Drain-Schaltung zeigt eine Spannungsverstärkung von kleiner als 1 [94, 133] und kann nur
durch den Spannungsteiler C01 und C02 und mit Hilfe des hochgütigen MEMS-Resonators eine
Spannungserhöhung am Gate des Transistors hervorrufen und damit die Schwingbedingung
erfüllen. Durch den weitgehend symmetrischen Aufbau des MEMS-Resonators, was in C01 =
C02 resultiert, wird die Ausgangsspannung des Verstärkers jedoch etwa auf ihren doppelten
Wert angehoben. Der Resonator muss also verlustarm sein, um die Schwingbedingung erfüllen
zu können. Für MEMS-Bauelemente, deren Güte Schwankungen unterworfen ist, ist diese
Schaltung also weniger geeignet.
Schlussfolgerungen
Am geeignetsten erweist sich zum Aufbau von MEMS-Oszillatoren der Pierce-Oszillator in
Source-Schaltung. Zum einen erreicht er eine hohe Schleifenverstärkung, zum anderen wird
der Resonator durch die hohen Ein- und Ausgangswiderstände nur schwach belastet, da diese
parallel zu den Kapazitäten C01 und C02 angeordnet und damit wenig dominant sind. Weiterhin
sind in Source-Schaltung C01 und C02 nicht als Spannungsteiler betrieben, was als Schwach-
punkt der anderen beiden Grundschaltungen der Fall ist. Aus diesem Grund beschränken sich
alle nachfolgenden Betrachtungen und Implementierungen auf die Source-Schaltung.
2.5 Anwendungsorientierte Modellierung des
Phasenrauschens
Um die verschiedenen Rauschphänomene in Oszillatoren analysieren zu können, lässt sich das
Ausgangssignal uaus(t) eines Oszillators vereinfacht als Sinusfunktion darstellen [39, 92, 96]:
uaus(t) = A(t) · sin[2pi f0t +ϕ(t)]. (2.66)
Rauschen kann hierbei in der Amplitude des Signals A(t) und in der Phase ϕ(t) auftreten. Da
die Auswirkung von Amplitudenrauschen aufgrund von Sättigungseffekten der Mikroelektro-
nik auf ein Oszillatorsignal weit weniger entscheidend für die Frequenzstabilität des Oszilla-
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tors ist als das Phasenrauschen, wird es in nachfolgenden Berechnungen und Erläuterungen
vernachlässigt [96].
In den folgenden Abschnitten werden zunächst die einzelnen Rauschphänomene erläutert
und auf die Bestandteile des Oszillators übertragen. Anschließend erfolgt eine Betrachtung
verschiedener praxisrelevanter Modelle zur Beschreibung des Phasenrauschens. Als zugrun-
deliegendes Modell soll dabei der rückgekoppelte Oszillator mit Pufferverstärker aus Abbil-
dung 2.19 betrachtet werden. Der Oszillatorkreis wird aus Verstärker und Resonator gebildet.
Der Pufferverstärker sorgt für eine Entkopplung der Oszillatorschleife von der Last und stellt
die erforderliche Signalleistung in der Last bereit. Er weist selbst Rauschbeiträge auf, die sich
auf eine Erhöhung des Phasenrauschens niederschlagen, was später noch genauer erläutert
wird.
2.5.1 Rauschbeiträge der Schaltungblöcke des Oszillators
Rauschen des Resonators
Der Resonator ist das frequenzselektive Element des Oszillators. Damit eine Schwingung er-
zeugt werden kann, muss der Resonator eine Übertragungsfunktion zweiten Grades vorwei-
sen, also aus mindestens zwei Blindelementen (Induktivitäten, Kapazitäten) bestehen. Das
modifizierte BvD-Ersatzschaltbild aus Abbildung 2.7 weist mit seinem Serienschwingkreis
ein solches Verhalten auf.
Auf Basis der Ergebnisse von Johnson und Nyquist wird ersichtlich, dass der Resonator
aufgrund seiner Verluste thermisches Rauschen mit einer verfügbaren Rauschleistung von
Pn = kBT B emittiert [52, 83]. Dabei ist kB die Boltzmann-Konstante, T die absolute Tempera-
tur und B die beobachtete Frequenzbandbreite. Die mittlere quadratische Rauschspannung des
verlustbehafteten Anteils des Resonators beträgt U2n = 4kBT RB. Dieser Ausdruck lässt sich für
alle verlustbehafteten Leiter nutzen und mit dem Thevenin-Ersatzschaltbild als Reihenschal-
tung aus Spannungsquelle für U2n mit Innenwiderstand R modellieren [80, 92]. In der Nähe der
Resonanz muss die Selektivität des Resonanzkreises mit einbezogen werden, was aber nur in





Abbildung 2.19: Modell des rückgekoppelten MEMS-Oszillators mit Pufferverstärker zur Lastankopp-
lung
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Rauschen des Verstärkers
Für die Rauschanalyse des Verstärkers ist es zweckmäßig, einige Konkretisierungen vorzuneh-
men, da für verschiedene Herstellungstechnologien von Verstärkern unterschiedliche Modelle
zur Verhaltensbeschreibung vorliegen. Da diese Arbeit von integrierten MEMS-Oszillatoren
handelt, beschränken sich die nachfolgenden Erklärungen auf CMOS-Verstärker. Nachdem
sich in Abschnitt 2.4 die Source-Schaltung für MEMS-Oszillatoren am geeignetsten heraus-
gestellt hat, soll hierbei exemplarisch ein Source-Verstärker nach Abbildung 2.20a betrachtet
werden. Der Transistor wird dabei im Kleinsignalersatzschaltbild nach Abbildung 2.20b durch
zwei Rauschquellen erweitert, welche im Folgenden einzeln behandelt werden [94].
Die Quelle I2n stellt das weiße Rauschen des stromdurchflossenen Transistors für eine Band-
breite von 1 Hz, also eine Rauschleistungsdichte, dar und lässt sich nach [94, 136] wie folgt
beschreiben:
I2n = 4kBT ζ gm. (2.67)
Betrachtet man den Transistor als rauschenden Widerstand, so symbolisiert ζ gm dabei den
Leitwert. ζ trägt für Transistoren mit langen Kanälen (> 1µm) den Wert 2/3 und muss für
kürzere Gate-Längen durch geeignete, meist durch Messung ermittelte, höhere Werte ersetzt
werden [94].
Weiterhin liegt Funkelrauschen am Transistor vor, was in Abbildung 2.20 als Spannungs-
quelle mit dem Wert U2n modelliert wird. Das Funkelrauschen (engl.: flicker noise) wurde
von Johnson und Schottky experimentell anhand verschiedener Modelle von Elektronenröh-
ren nachgewiesen und theoretisch untersucht [51, 106]. Die Untersuchungen der unterschied-
lichen Röhren zeigten eine Differenz der gemessenen mittleren quadratischen Rauschspan-
nung U2n zur anhand des weißen Rauchens theoretisch berechneten auf. Wird die beobachtete
Frequenz groß genug, so geht U2n ins weiße Rauschen über. Dieser Übergang ist aber von
Element zu Element unterschiedlich, was in Johnsons und Schottkys Veröffentlichungen in
Abbildung 2.21 gut zu erkennen ist. Es resultiert eine Frequenzabhängigkeit von 1/ f c mit
Werten für c zwischen eins, was durch die blaue Gerade deutlich gemacht wird, und zwei,
hervorgehoben durch die orange Gerade. Bei CMOS-Transistoren tendiert c gegen eins [94],
weshalb in den folgenden Beschreibungen von 1/ f -Rauschen gesprochen wird.
Hervorgerufen wird 1/ f -Rauschen in CMOS-Transistoren durch die Qualität des Gate-
Oxids bzw. durch Ladungsträger, welche zwischen verschiedenen Energiezuständen an der





















Abbildung 2.20: (a) Schaltbild des betrachteten Source-Verstärkers mit Spannungsquelle uq mit In-
nenwiderstand Ri, Gate-Spannungsteiler R1, R2, Drainwiderstand RD, den Koppelka-
pazitäten Ck1, Ck2 und dem Lastwiderstand RL [133]. (b) Rauschmodellierung eines
CMOS-Transistors im Kleinsignalbetrieb mit den Rauschquellen U2n und I2n [94].
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Abbildung 2.21: Messkurven des Funkelrauschens nach Johnson [51]. Gezeigt ist der Quotient aus ge-
messener mittlerer quadratischer Rauschspannung und theoretisch erwarteter mittlerer
quadratischer Rauschspannung über der Frequenz aufgetragen für zwei verschiedene
Röhrenbauelemente. Die orange und die blaue Linie weisen eine fallende quadratische
bzw. eine fallende lineare Abhängigkeit von der Frequenz auf.
takt des Transistors hervorrufen [94, 136]. Zur Beschreibung dieses Phänomens existieren in
der Literatur viele, unter anderem sehr komplexe Ausdrücke. Für den Entwurf nutzbare For-












Dabei ist Cox die flächenbezogene Gate-Kapazität. Die Konstante c liegt laut [136] zwischen
0,7 und 1,2. K1 und K2 sind prozessabhängige Konstanten. K1 liegt in der Größenordnung
K1 = 10−25 V2F [94]. K2 ist hingegen von der Gate-Source-Spannung abhängig und liegt für
kleine UGS im Bereich zwischen 10−31 V2F2/m2 und 10−29 V2F2/m2. Im Falle der starken
Inversion sind für n-leitende Transistoren eine Verdopplung und für p-leitende sogar eine Ver-
größerung um das Fünfzigfache zu erwarten [136]. Zur besseren Berechnung wird im Fol-
genden die erstgenannte Gleichung laut [94] verwendet, wobei für Schwankungen der Gate-
Source-Spannung im Arbeitspunkt der Parameter K1 ähnlich K2 angepasst werden muss. Pro-







Nachfolgend wird der Verstärker linear analysiert, um die Auswirkungen der Rauschbeiträge
zu ergründen. Eine quantitative Analyse ist jedoch nicht per Handrechnung möglich, da die
CMOS-Bestandteile des Oszillators nach dem Anschwingen im nichtlinearen Bereich arbeiten
und daher die Rauschbeiträge steigen. Die folgende Abhandlung ist daher eher als Entwurfs-
richtlinie gedacht. In Abbildung 2.20 werden neben dem Transistor noch der Eingangsspan-
nungsteiler, im Kleinsignalbetrieb als R12 = R1 ‖ R2 zusammengefasst, und der Drainwider-
stand RD betrachtet. Weiterhin wird für die Analyse des Verstärkerrauschens ein Lastwider-
stand RL am Ausgang der Schaltung angeschlossen. Die mittlere quadratische Rauschstrom-
dichte am Ausgang I2n,ges ergibt sich sodann zu [94]:











2.5 Anwendungsorientierte Modellierung des Phasenrauschens
Liegt, repräsentiert durch die Quelle uq mit Innenwiderstand Ri, eine Eingangsrauschleis-
tungsdichte Nein am Verstärkereingang vor, so wird diese, mit der Leistungsverstärkung G
der Schaltung multipliziert, am Verstärkerausgang einen Beitrag GNein leisten. Nein muss hier-
bei nicht der spektralen Rauschleistungsdichte des thermischen Rauschens kBT entsprechen,
sondern kann, wie später gezeigt wird, auch höhere Werte annehmen. Zusammen mit dem im
Verstärker hervorgerufenen Rauschen lässt sich damit die gesamte Rauschleistungsdichte Naus
am Ausgang des Verstärkers berechnen. Dabei wird der mittlere quadratische Rauschstrom
gemäß der Stromteilerregel am Lastwiderstand ermittelt und zur Berechnung der Rauschleis-
tungsdichte mit dem Wert des Lastwiderstandes multipliziert [94]:
Naus =
(












(RD ‖ rds +RL)2 +GNein. (2.71)
Eine Form der Beschreibung des Verstärkerrauschens ist die Rauschzahl F , welche als der
Quotient aus gesamter Ausgangsrauschleistung und auf den Ausgang verstärkte, eingangs-
seitige Rauschleistung definiert ist [80]. Es gilt F = Naus/(G ·Nein) [80]. Ein in der Theorie
rauschfreier Verstärker hat die Rauschzahl 1. Da hier das Verhältnis zweier Rauschleistungen
zur Berechnung von F genutzt werden, können ebenfalls Rauschleistungsdichten Verwendung
finden. Die für einen CMOS-Verstärker in Source-Schaltung geltende Rauschzahl lautet somit
F = 1+
(












(RD ‖ rds +RL)2GNein. (2.72)
Für die Leistungsverstärkung G werden die Ein- und Ausgangsleistungen jeweils als Quotient
aus Spannungsquadrat und Eingangs-/ Lastwiderstand errechnet und der Quotient aus Aus-









(RD ‖ rds +RL)2 . (2.73)

















Aus (2.74) lassen sich für den Entwurf rauscharmer CMOS-Schaltung wichtige Schlussfolge-
rungen ableiten. Der Ausgangswiderstand sollte so groß wie möglich dimensioniert werden,
damit er wenig Stromrauschen verursacht. Die verwendeten Transistoren sollten nach Mög-
lichkeit nicht in Minimalkonfiguration ihrer Längen und Weiten genutzt werden. Bei der Di-
mensionierung der Transistoren ist weiterhin auf eine hohe Transkonduktanz zu achten, was
auch in einer hohen Verstärkung resultiert. Auch sollte der Eingangswiderstand groß gewählt
werden, wodurch vorgeschaltete Schaltungsbestandteile weniger stark belastet werden.
Weiterhin kann festgestellt werden, dass das Eigenrauschen des Verstärkers bei bereits ho-
her Eingangsrauschleistungsdichte Nein vernachlässigt werden kann und die Rauschzahl gegen
eins tendiert.
Die Rauschzahl ist aufgrund des 1/ f -Rauschens frequenzabhängig. Diese Abhängigkeit
lässt sich durch die Grenzfrequenz fα beschreiben, oberhalb derer die mit steigender Frequenz
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fallende Rauschzahl ins weiße Rauschen F0 übergeht. Damit lässt sich F wie folgt formulieren:







Auf die Berechnung von fα wird an dieser Stelle aus Gründen der Relevanz verzichtet.
Einfluss von Folgestufen
Als Folgestufen des Oszillators sind Pufferverstärker und Schaltungen für analoge Signalver-
arbeitung (z.B. Frequenzverdoppler) zu verstehen. Da diese Schaltungsteile auch weißes Rau-
schen und 1/ f -Rauschen hervorrufen, kann ebenfalls (2.74) verwendet werden. Wie beim Ver-
stärkerrauschen, so gilt auch für Folgestufen, dass der Eingangsrauschpegel für die Rausch-
zahl entscheidend ist. Eine genauere Analyse folgt in den nachstehenden Abschnitten unter
Berücksichtigung des geschlossenen Oszillatorkreises.
2.5.2 Die Leeson-Formel des Phasenrauschens
Ein Modell, welches das Phasenrauschen qualitativ mit Hilfe geeigneter, empirisch ermittel-
ter Parameter darstellt, ist das nach Leeson aus dem Jahre 1966 [68], das die Theorie des
einfachen, geschlossenen Regelkreises nutzt. Demnach besteht ein Oszillator aus einem ver-
stärkenden und einem frequenzselektiven Element.
Der Übergang von Signal- und Rauschleistungen zum Phasenrauschen erfolgt mit der spek-
tralen Leistungsdichte der Phase Sϕ( fm), welche als Quotient aus Rauschleistungsdichte und
Signalleistung bei der Schwingfrequenz definiert ist [68, 92]. Im Leeson-Modell wird das Pha-
senrauschen am Ausgang des verstärkenden Elements des Oszillators abgenommen: Sϕ( fm) =
Naus/Paus. fm wird dabei als Modulationsfrequenz der Phase [39, 92] bzw. Frequenzabstand
von der Schwingfrequenz des Oszillators [96] bezeichnet. Unter Zuhilfenahme der Rauschzahl
F des Verstärkers lässt sich anhand der Eingangsrauschleistungsdichte Nein = kBT des MEMS-
Resonators der frequenzunabhängige Anteil S∆ϕ von Sϕ( fm) herleiten [39, 68, 92, 96], wel-
cher weitab der Schwingfrequenz zu finden ist. Zu beachten ist hierbei, dass der Verstärker
im eingeschwungenen Zustand aufgrund der eintretenden Sättigungseffekte im Großsignal-
betrieb arbeitet und daher die eigentliche Rauschzahl des Kleinsignalbetriebes nicht mehr zu-
trifft, sondern F eher als effektive Rauschzahl [68] oder Pseudorauschzahl anzusehen ist [133],











Pein stellt dabei die Signalleistung am Eingang des Verstärkers dar [68, 92, 96]. Wird der Kreis
aus Verstärker und Resonator geschlossen, so beginnt der Oszillator auf seiner Oszillations-
frequenz f0 zu schwingen. Im eingeschwungenen Zustand beträgt die Schleifenverstärkung
LG(jω) = Av(jω) · β (jω) bei ω0 genau 1. Da die Verlustmechanismen des MEMS-Reso-
nators in seinem Ersatzschaltbild (Serienschwingkreis, Abbildung 2.7) durch den Resonanz-
leitwert Gm = 1/Rm beschrieben werden, welche in dieser Rechnung auch alle Lasteinflüsse
des Oszillators auf den Resonator beinhalten, muss der Verstärker genau diesen Betrag kom-
pensieren. Damit lässt sich die Schleifenverstärkung als auf den Resonanzleitwert normierte
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Admittanz des Serienschwingkreises betrachten:
LG(jω) = 1Gm ·
1










Im folgenden Schritt werden zwei Parameter des belasteten Serienschwingkreises genutzt:
Die Resonanzfrequenz f0 bzw. die Resonanzkreisfrequenzω0 = 1/
√
LmCm aus (2.42) und die
belastete Güte Ql =ω0Lm/Rm aus (2.49). Wichtig ist die Verwendung der belasteten Güte statt
der unbelasteten, da die Güte durch den Anschluss des Resonators an den Verstärker abnimmt
und daher Ql das Phasenrauschen bestimmt. Nahe der Oszillationsfrequenz kann zusätzlich
die Vereinfachung ω ≈ ω0 angenommen werden, während die Modulationsfrequenz ωm =
ω−ω0 den Abstand von ω0 beschriebt [68, 92]. Durch Einsetzen dieser Parameter lässt sich

















Für weitere Rechnungen werden die Kreisfrequenzen durch die jeweiligen Frequenzen mit
f =ω/2pi ersetzt. Um von S∆ϕ auf Sϕ( fm) schließen zu können, wird aufgrund der Betrach-
tung von Leistungspegeln das Betragsquadrat der Übertragungsfunktion des geschlossenen













Die halbe Bandbreite f0/(2Ql) bezeichnet dabei die Grenzfrequenz, unterhalb derer das Reso-
nanzverhalten des Resonators das Phasenrauschen beeinflusst. Da ein MEMS-Resonator ein
Filter zweiter Ordnung ist, wirkt sich dessen Frequenzverhalten quadratisch aus.
Ein weiterer wichtiger Punkt, welcher einen Einfluss auf das Phasenrauschen zeigt, ist der
Beitrag des 1/ f -Rauschens. Zwar wirken sich die Phänomene des Funkelrauschens nur bei
niedrigen Frequenzen aus, beispielsweise bis 1 MHz bei CMOS-Transistoren [94], jedoch
werden die Beiträge des 1/ f -Rauschens durch nichtlineare Effekte des Oszillators mittels
Frequenzmischung auf den Träger bei f0 moduliert [68, 92]. Da die Beschreibung des Einflus-
ses von 1/ f -Rauschen auf das Phasenrauschen analytisch sehr aufwändig ist (Grenzfrequenz
fα, Konversionsverlust beim Modulationsvorgang, etc.), wird im Leeson-Modell das Funkel-
rauschen durch eine Konstante ausgedrückt, welche empirisch ermittelt wird [68]. In weiteren
Literaturstellen wird das 1/ f -Rauschen mit einer Grenzfrequenz fc 6= fα ausgedrückt, unter-
halb derer das 1/ f -Rauschen Einfluss auf das Phasenrauschen nimmt [39, 96]. Analog zur
Formulierung des 1/ f -Rauschens für die Rauschzahl in (2.75) ist es damit möglich, eine For-
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Damit lässt sich das Spektrum eines realen Oszillators ausdrücken. Um auf das real zu messen-
de Einseitenbandphasenrauschen zu schließen, muss Sϕ( fm) noch laut IEEE Standard 1139-
1999 halbiert werden [2, 133]. Weiterhin erweist es sich als zweckdienlich, zur Beschreibung
des Phasenrauschens den dekadischen Logarithmus zu verwenden. Damit ergibt sich die Ein-
heit dBc/Hz, also die Rauschleistungsdichte bezogen auf die Trägerleistung (engl.: carrier)
in dB pro Hz Bandbreite. Das Phasenrauschen, welches im Folgenden als L( fm) bezeichnet
wird, ergibt sich nach dem Modell von Leeson folglich zu [2, 39, 68, 92, 96]:















Das Leeson-Modell beschränkt sich allerdings darauf, das Phasenrauschen hinter dem Ver-
stärker im Oszillatorkreis zu beschreiben. Allerdings ist es in technisch relevanten Fällen, bei-
spielsweise beim Einsatz als Lokaloszillator, wichtig, den Oszillatorkreis von seiner Last zu
entkoppeln. Diese Aufgabe wird durch Pufferverstärker gelöst, welche die oftmals niederoh-
migen Lasten treiben können und dabei den eigentlichen Oszillator nicht belasten. Allerdings
erhöht sich auch das Phasenrauschen durch weißes Rauschen sowie 1/ f -Rauschen, falls die
Grenzfrequenz des 1/ f -Rauschens größer als die halbe Resonanzbandbreite des Resonators
ist [96].
Nun bleibt noch zu prüfen, inwieweit sich die Rauschzahlen von Verstärker und Puffer
auf den Kurvenverlauf des Phasenrauschens auswirken. Besonders interessant gestaltet sich
die Betrachtung des Phasenrauschens an verschiedenen Knotenpunkten des Oszillators, also
am Ausgang des Resonators, am Ausgang des Verstärkers sowie am Ausgang des Puffers.
Das Phasenrauschen an den drei genannten Punkten sollte sich also durch die zusätzlichen
Rauschbeiträge schrittweise erhöhen. Zur Verifizierung dieser Überlegung sind jedoch nur Si-
mulationen des Phasenrauschens möglich, da aus messtechnischer Sicht kein Eingriff in den
Oszillatorkreis vorgenommen werden kann. Die 50 Ω-Schnittstelle der Messinstrumente wür-
de den Oszillator zu stark belasten, sodass die Schleifenverstärkung bei Resonanz kleiner als
eins wäre. In Abbildung 2.22 wird das Phasenrauschen an den drei gewählten Knotenpunk-
ten einer MEMS-Oszillatorschaltung gezeigt. Verstärker und Puffer sind Bestandteile des in
[116, 119, 121, 124, 125] veröffentlichten Oszillators, welcher in Kapitel 5 näher erläutert
wird. Für den Resonator wird das modifizierte BvD-Ersatzschaltbild mit der unbelasteten Gü-
te Q = 500 und der Resonanzfrequenz f0 = 600MHz verwendet.
Aus den Berechnungen des Rauschens von CMOS-Verstärkern, speziell aus (2.74), wird
ersichtlich, dass die Rauschzahl stark von der Eingangsrauschleistungsdichte abhängt. In klei-
neren Frequenzabständen fm, also nahe am Träger, ist die Rauschleistungsdichte im Vergleich
zum Eigenrauschen der CMOS-Schaltungen hoch, sodass diese hier eine Rauschzahl von etwa
1 vorweisen, was durch die Überdeckung der drei Simulationskurven in Abbildung 2.22 ver-
deutlicht wird. Wird fm weiter vergrößert, so kommt die Eingangsrauschleistungsdichte in den
Bereich des Eigenrauschens der Transistorschaltungen und die Rauschzahl beginnt zu steigen.
Die unterschiedlichen Abgriffe unterscheiden sich also nur im Bereich des Rauschflurs. Da
sich die Leeson-Formel auf ein System aus Resonator und Verstärker bezieht, gilt sie nur für
die Kurve des Verstärkerausgangs in Abbildung 2.22.
Das Niveau des Phasenrauschflurs am Ausgang des Verstärkers ist zu -166,6 dBc/Hz simu-
liert worden, was S∆ϕ/2 entspricht und einen Unterschied zum Phasenrauschflur am Ausgang
des Resonators von 8,9 dB aufweist. Dieser Wert entspricht laut (2.76) der effektiven Rausch-
zahl des Verstärkers und liegt damit oberhalb der simulierten Rauschzahl des Verstärkers im
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Abbildung 2.22: Phasenrauschen bei drei Abgriffen. Die Kurven sind jeweils hinter dem Resonator
(blau), dem Verstärker (grün) und hinter dem Puffer (rot) abgenommen worden. Die
schwarzen Asymptoten zeigen die fallende kubische und quadratische Abhängigkeit
von der Frequenz sowie den Rauschflur. Deren Schnittpunkte bilden die relevanten
Grenzfrequenzen.
Kleinsignalbereich von 4,9 dB. Durch die Intermodulation von Harmonischen, welche durch
Frequenzmischung auf den Träger moduliert wird [39], kommen weitere Rauschbeiträge von
harmonischen Frequenzen von f0 hinzu. Daher kann die Rauschzahl in der Leeson-Formel,
wie schon erwähnt, lediglich als empirischer Fitting-Parameter, effektive Rauschzahl [68] oder
auch als Pseudorauschzahl [133] angesehen werden. Aufgrund seiner Komplexität erzeugt der
Puffer ein weitaus größeres Rauschen als der Verstärker und ist somit maßgeblich für den
Rauschflur am Ausgang der Oszillatorschaltung verantwortlich.






Aus den Simulationen können weiterhin die Grenzfrequenz des 1/ f -Rauschens fc und die
belastete Güte Ql abgelesen werden. Diese ergeben sich grafisch durch die Schnittpunkte der
Tangenten von kubischer und quadratischer Abhängigkeit von der Frequenz und dem Rausch-
flur. Die Grenzfrequenz des 1/ f -Rauschens fc liegt bei 60 kHz. Für f0/2Ql = 800kHz folgt
für die belastete Güte:
Ql ≈ f0/(2 ·800kHz)≈ 375, (2.83)
was in einer um den Faktor 1,¯3 verkleinerten Güte im Vergleich zur Leerlaufgüte resultiert.
Schlussendlich lässt sich konstatieren, dass das Phasenrauschen mithilfe des Leeson-Mo-
dells qualitativ gut und anschaulich beschrieben werden kann. Die Schwachstelle des Modells
sind die empirischen Fitting-Parameter der effektiven Rauschzahl und der Grenzfrequenz des
1/ f -Rauschens. Dennoch eignet sich das Leeson-Modell gut, um die Einflüsse der Schal-
tungsbestandteile des Oszillators zu beschreiben: Der Rauschflur wird maßgeblich durch die
CMOS-Schaltung bestimmt, während der kubische Verlauf durch das Zusammenspiel aus Ver-
stärker und Resonator und der quadratische Verlauf nur durch den Resonator dominiert wird.
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Im Falle eines sehr hochgütigen Resonators kann noch ein 1/ f -Anteil im Phasenrauschen
existieren, welcher dann auf die CMOS-Schaltung zurückzuführen ist.
2.5.3 Weitere Modelle des Phasenrauschens von Oszillatorschaltungen
Neben der Leeson-Formel existieren ebenfalls weitere Beschreibungsmodelle des Phasenrau-
schens. Beispiele hierfür sind die Modelle von Thomas Lee und Ali Hajimiri [47] sowie das
Modell von Ulrich Rohde [103]. Beide Modelle treffen Aussagen darüber, wie das Phasenrau-
schen bei einer bestimmten Oszillatorschaltung beschaffen ist, sind jedoch in Bezug auf die
Anwendung in komplexen Schaltungen, wie beispielsweise MEMS-Oszillatoren mit CMOS-
Schaltkreisen, eher unpraktisch. Das Modell nach Lee und Hajimiri bedient sich einer impulse
sensitivity function (ISF), welche die Empfindlichkeit des Oszillators auf eine äußere Störung
beschreibt und nur mittels Simulation der konkreten Schaltung zu ermitteln ist. Bei auftreten-
den Nichtlinearitäten ist dies jedoch schwer oder nur mit großem Zeit- und Rechenaufwand
möglich, weshalb dieses Modell hier nicht weiter betrachtet wird. Im Modell nach Ulrich
Rohde wird ein Colpitts-Oszillator analysiert, wobei der Verstärker als negativer, rauschender
Widerstand angesehen wird. Obgleich das Modell das Phasenrauschen dieser Schaltung gut
widerspiegelt, ist die Analyse der Schaltung sehr aufwändig und dadurch gerade für komple-
xere Schaltungen wenig praktikabel. Das Leeson-Modell beschreibt das Phasenrauschen hin-
gegen anhand geeigneter Betriebsparameter, wie die aus der HF-Technik bekannten Größen:
Rauschzahl F , belastete Güte Ql, und erklärt in ausreichender Genauigkeit deren Einfluss auf
das Phasenrauschen des Oszillators, weshalb für die hier vorliegende Arbeit nur das Modell
nach Leeson weiter genutzt wird. Für eine genaue Betrachtung anhand komplexer, genauer
Modelle ist es in jedem Fall nötig, die Schaltung zu simulieren und messtechnisch zu analy-
sieren.
2.6 Verfahren zur messtechnischen Charakterisierung von
MEMS-Oszillatoren
Auf den Entwurf und die Fertigung der MEMS-Oszillatoren erfolgt die messtechnische Cha-
rakterisierung. Dabei muss zwischen Resonator-, Verstärker-, und Oszillator-Messung und
-Auswertung unterschieden werden. Zur Messung der MEMS-Resonatoren und CMOS-Ver-
stärker wurde eine Zweitormessung gewählt, deren Aufbau in Abbildung 2.23 dargestellt ist.
Die zu untersuchenden Baugruppen sind dabei auf einem Waferprober, welcher sich auf einem
pneumatisch-mechanisch entkoppelten Messtisch befindet, aufgebracht und werden mit HF-
Messspitzen mit Masse-Signal-Masse-Konfiguration (engl.: Ground-Signal-Ground (GSG))
kontaktiert. Die Messung erfolgt über den Netzwerkanalysator PNA-L N5230A von Keysight
Technologies [57], welcher jeweils mit dem Standard Short-Open-Load-Through (SOLT) ka-
libriert ist. Das Ergebnis der Messung sind die Streuparameter im gewählten Frequenzbereich,
welche im Anschluss ausgewertet werden.
2.6.1 Zweitormessung und Auswertung von MEMS-Resonatoren
Für die Auswertung ist im Rahmen dieser Arbeit ein automatisiertes MATLAB-Skript ent-
standen, dessen grafische Nutzerschnittstelle in Abbildung 2.24 gezeigt wird.
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Abbildung 2.23: Messplatz für Zweitormessungen mit Netzwerkanalysator und pneumatisch-mecha-
nisch entkoppeltem Waferprober
Über die Eingabe des Dateinamens der S-Parameter-Datei des gemessenen Resonators so-
wie anderer Dateiparameter lässt sich die gespeicherte Messung abrufen und anzeigen. Dar-
aufhin werden die gemessenen S-Parameter-Daten in Y-Parameter umgerechnet [139]. Die
Rechnung dazu ist im Anhang in Abschnitt 4 angegeben. Aus der Transadmittanz Y21 lässt
sich dann das Ersatzschaltbild berechnen. Die Bandbreite der Resonanz wird dabei über den
Frequenzabstand von Minimum ( fo) und Maximum ( fu) im Imaginärteil von −Y21 bestimmt,
die Resonanzfrequenz f0 über das Maximum des Realteils, wie in Abbildung 2.25 anhand des
Resonators aus [124] grafisch verdeutlicht ist. Der Kehrwert des Maximums des Realteils von
−Y21 entspricht dem Resonanzwiderstand Rm. Aus dem Quotienten aus Resonanzbandbrei-
te und Resonanzfrequenz resultiert die Güte und daraus dann Lm und Cm. Über die Methode
Abbildung 2.24: Grafische Nutzerschnittstelle der MATLAB-Auswerteroutine für MEMS-Resonato-
ren. Die Eingaben sind: Dateiname, Formatspezifikation, Beginn der Messdaten, Aus-
richtung des Resonators, Vorliegen der Daten in Real-/Imaginärteil oder Betrag/Phase
sowie der Frequenzbereich. Außerdem kann zwischen zwei Auswertemethoden ge-
wählt werden.
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Abbildung 2.25: Extraktion der Resonanzparameter f0 und Q aus den gemessenen Y-Parametern (Y21)
anhand des Resonators aus [124]. Aus dem Maximum des Realteils lässt sich die
Resonanzfrequenz f0 ablesen, aus dem Abstand von Minimum ( fo) und Maximum
( fu) des Imaginärteils die Resonanzbreite. Der Quotient aus beiden ergibt die Güte.
Die daraus mit dem BvD-Ersatzschaltbild modellierte Kurve ist ebenfalls dargestellt.
der kleinsten Quadrate wird dann eine Ausgleichungsrechnung gebildet, die Schwankungen in
der Messung entgegenwirkt und die elektrischen Parameter neu berechnet. Die entstandenen
RLC-Parameter können dann in einer Excel-Datei abgelegt werden.
Für die Analyse der Temperaturabhängigkeit wurde die in Abbildung 2.23 gezeigte Anord-
nung durch einen evakuierbaren Waferprober sowie eine Temperaturregelung erweitert. Dieser
ergänzte Aufbau wird in Abschnitt 4.2 näher erläutert.
2.6.2 Messtechnische Erfassung integrierter Verstärkerschaltungen
Für die Messungen von Verstärkern wird der Aufbau aus Abbildung 2.23 um ein Labornetzteil
zur Bereitstellung der Betriebsspannung für den CMOS-Schaltkreis erweitert. Der Schaltkreis
wird für die Messung mittels Kleben und Drahtbonden oder per Flip-Chip-Montage auf einen
LTCC-Träger aufgebracht und elektrisch kontaktiert, die Messung mit HF-Messspitzen findet
dann auf der LTCC-Platine statt. Auch hierbei wurde für die vorliegende Arbeit eine Auswer-
temethode mit MATLAB entworfen, die eine grafische Nutzerschnittstelle bereitstellt. Diese
ist in Abbildung 2.26 gegeben. Die nötigen Eingaben sind die gleichen wie bei den Resonato-
ren. Anschließend werden die S-Parameter in Y-Parameter umgerechnet und die Spannungs-
verstärkung mit
Av(jω) =−Y21Y22 (2.84)
errechnet [124, 139]. Aus dem Frequenzverlauf von Av werden im Anschluss die Leerlauf-
spannungsverstärkung A0 sowie die 3 dB-Bandbreite abgeleitet. Die Daten können im An-
schluss mit den Simulationswerten verglichen werden.
2.6.3 Analyse des Betriebsverhaltens von MEMS-Oszillatoren
Der Messaufbau für MEMS-Oszillatoren ist wieder ähnlich dem für Resonatoren und Ver-
stärker in Abbildung 2.23. Jedoch wird der Netzwerkanalysator durch den Spektrumanalysa-
tor FSUP von Rohde & Schwarz [102] ersetzt, mit dem das Spektrum und das Phasenrau-
schen der Oszillatoren gemessen werden können. Weiterhin wird ein Labornetzteil benötigt,
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Abbildung 2.26: Grafische Nutzerschnittstelle der MATLAB-Auswerteroutine für CMOS-Verstärker.
Die Eingaben sind: Dateiname, Formatspezifikation, Beginn der Messdaten sowie der
Frequenzbereich.
um die Betriebsspannung für den CMOS-Schaltkreis bereitzustellen. Das Ausgangssignal für
die Messung der Oszillatoren wird auf der LTCC-Seite des SiCer-Substrates mit HF-Mess-
spitzen abgenommen. Für die Auswertung und die grafische Aufbereitung ist auch hier ein
MATLAB-Skript entstanden, wobei aber aus Gründen der Relevanz auf eine grafische Nut-
zerschnittstelle verzichtet wurde. Nach der Messauswertung werden die Messdaten mit den
Simulationsdaten der MEMS-Oszillatoren verglichen.
Wie bereits für die thermische Resonatormessung erwähnt, wurde auch für die messtech-
nische Untersuchung der Temperaturabhängigkeit der MEMS-Oszillatoren der Aufbau um
einen evakuierbaren Waferprober mit Temperaturregelung erweitert. Die näheren Erläuterun-
gen hierzu sind in Abschnitt 4.2 zu finden.
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3
Technologische Realisierung von MEMS-
Oszillatoren
Neben dem Entwurf und der Auslegung der multiphysikalischen Oszillatorschaltungen spielt
die Technologie eine große Rolle. Das vorliegende Kapitel befasst sich mit dem Stand der
Technik zum Aufbau von MEMS-Resonatoren und -Oszillatoren und schließt mit einer Be-
schreibung der verwendeten HF-Aufbautechnologie ab.
3.1 Integrations- und Miniaturisierungsgrad
multiphysikalischer HF-Module
Bei der Integration von Schaltungen und Systemen fällt unweigerlich der Name Gordon Moo-
re. Moore hat 1965 in einer Publikation über die Integration von Transistoren pro Silizium-
Chip postuliert, dass sich die Zahl an Komponenten auf einem integrierten Schaltkreis alle
zwei Jahre etwa verdoppeln wird, was auch bisher eintrat [79]. In der Kommunikations- und
Hochfrequenztechnik sind bis heute diskrete, externe Bauelemente wie Spulen, Kondensa-
toren und Filter im Einsatz, welche nicht mit hoher Qualität integriert werden können. Die
Kommunikationstechnik ist daher der Flaschenhals der Integration in Silizium [17]. MEMS-
Bauelemente und Schaltungen erweitern die Funktionalität, stellen aber auch zusätzliche Bau-
elemente dar, welche im HF-System integriert werden müssen. Daher besteht der Bedarf an
einer Neudefinition der Begriffe Integrationsgrad und Miniaturisierungsgrad.
3.1.1 Definition Integrations- und Miniaturisierungsgrad
Der Integrationsgrad ist ein Begriff aus der integrierten Schaltungstechnik und bezeichnet die
absolute Zahl an Transistoren (Analogtechnik) oder Gatteräquivalenten (Digitaltechnik) in ei-
nem integrierten Schaltkreis [104, 127, 143]. Dabei werden verschiedene Einordnungen für
den Integrationsgrad geliefert, beginnend mit der sogenannten small scale integration mit bis
zu 100 Funktionselementen bis zur very large scale integration mit 100.000 und mehr Ele-
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menten pro Chip. Für hybridintegrierte Systeme muss diese Definition abgeändert werden, da
es nicht nur ein Siliziumsubstrat gibt, sondern eine Vielzahl von Einzelkomponenten. Auch
ist es nicht zweckdienlich, die Zahl an Transistoren und MEMS-Bauelementen im System
aufzuaddieren, da für gewöhnlich die Zahl der Transistoren die der MEMS-Bauelemente um
Größenordnungen übersteigt und folglich die Zahl der MEMS-Baugruppen nicht mehr aussa-
gekräftig ist. Andererseits weisen MEMS-Bauelemente einen vielfach höheren Platzbedarf als
Transistoren auf. Eine zweckdienliche Definition für den Begriff Integrationsgrad wäre dann
folglich die Zahl an Teilmodulen, Teilschaltungen oder Baugruppen in einem multiphysikali-
schen System sowie die integrierte Funktionalität desselben.
Unter dem Begriff Miniaturisierungsgrad wird im Allgemeinen die Verkleinerung einer
Bau- oder Funktionsgruppe und damit verbunden die Erhöhung der Packungs- und Funkti-
onsdichte verstanden [104, 142]. Daher wird für diese Arbeit der Minaturisierungsgrad als
Maß für die geometrische Größe der HF-MEMS-Module definiert. Eine geringe Modulgröße
geht also mit einem hohen Miniaturisierungsgrad einher.
3.1.2 Beispiele für HF-MEMS-Module
In der HF-Technik sind drei Schaltungsszenarien für MEMS-Module interessant: Schalter, Fil-
ter und Oszillatoren. Die vorher definierten Parameter Integrations- und Miniaturisierungsgrad
werden nun auf die drei HF-MEMS-Schaltungen anhand eines Beispiels angewendet, um die
Funktionsweise der Parameter zu verdeutlichen. Schematische Darstellungen von publizier-
ten Implementierungsvarianten der drei betrachteten multiphysikalischen HF-Module sind in
Abbildung 3.1 dargestellt.
MEMS-Schalter
Als Beispiel für einen MEMS-Schalter mit Steuerelektronik wurde der in [111] publizierte
ausgewählt, welcher in Abbildung 3.1a schematisch abgebildet ist. Hierbei handelt es sich um



















Abbildung 3.1: Beispiele für HF-MEMS-Schaltungen: (a) Gehäuster MEMS-Mehrfachschalter mit
Steuerschaltkreis [111], (b) Monolithisch integriertes schaltbares MEMS-Filter [113],
(c) Hybrid-integrierter MEMS-Oszillator [154].
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kreis zur Programmierung des Mehrfachschalters. Der hybrid-integrierte MEMS-Schalter be-
steht aus bis zu sechs Einzelschaltern und einer elektronischen Steuerung für jeden der Einzel-
schalter. Die Gesamtzahl der Baugruppen, welche mechanisch mittels Kleben (hellgrün) und
elektrisch durch Drahtbonden kontaktiert sind, beläuft sich also auf zwölf. Weiterhin sind alle
nötigen HF-Kontakte sowie die Schnittstelle für Programmierung und Spannungsversorgung
(engl.: Direct Current (DC)) im Gehäuse integriert. Der Baugruppen- und Funktionsumfang
ist im Vergleich zu einem einzelnen gehäusten MEMS-Schalter sehr groß, weshalb der Inte-
grationsgrad als hoch bezeichnet werden kann. Aufgrund der Tatsache, dass die Modulgröße
mit Ausmaßen von 8,2mm×6,2mm×1mm nur knapp größer als die Summe der Größe der
Einzelbaugruppen ist, kann auch der Miniaturisierungsgrad als hoch angesehen werden.
MEMS-Filter
Im Bereich der HF-Filter weisen MEMS-Filter den Vorteil einer sehr geringen Baugröße auf.
Wenn sie rein passiv ausgeführt sind, also keine aktiven CMOS-Komponenten enthalten, sind
sie auf einem Substrat monolithisch integrierbar und damit sehr kompakt. Ein Beispiel für
ein monolithisch integriertes, schaltbares, dreistufiges MEMS-Filter wird in [113] gezeigt und
ist in Abbildung 3.1b zu sehen. Das Filter in dieser Publikation ist als Kaskadierung drei-
er Kontourmoden-Resonatoren und eines MEMS-Schalters aufgebaut und besteht daher aus
vier Komponenten. Damit ist der Integrationsgrad kleiner als in [111]. Weiterhin ist für die
Ansteuerung des Schalters kein Treiberschaltkreis enthalten. Aufgrund der monolithischen
Integration weist das Filter laterale Abmessungen im Bereich von bis zu 2,5 mm auf, was
in einem höheren Miniaturisierungsgrad als beim Schalter in [111] resultiert. Da das in [113]
vorgestellte MEMS-Filter jedoch noch auf dem Wafer vorhanden ist und kein Gehäuse besitzt,
würde der Grad der Miniaturisierung durch ebendieses Gehäuse reduziert werden.
MEMS-Oszillator
MEMS-Oszillatoren bestehen für gewöhnlich aus einem Resonator, einem Verstärker sowie
einem Puffer zur Lastankopplung. Der Oszillator aus [154] besteht aus genau dieser Konfi-
guration, welche in Abbildung 3.1c zu sehen ist. Der Resonator wird in zwei verschiedenen
Moden benutzt, was seine Funktionalität verdoppelt, so als ob zwei Resonatoren im Oszilla-
tor eingesetzt wären. Folglich besteht der Oszillator quasi aus vier Einzelbaugruppen, daher
kann der Integrationsgrad mit dem aus [113] gleichgesetzt werden. Aufgrund der hybriden
Integration mittels Bondverbindungen zwischen Resonator und aktiver CMOS-Schaltung ist
der Miniaturisierungsgrad niedriger als bei [113], aber immer noch höher als bei [111]. Auch
hierbei würde ein Gehäuse den Miniaturisierungsgrad schmälern. Das in dunkelgrau gezeich-
nete Trägersubstrat weist dabei keine elektrische Funktion auf und dient nur der Fixierung der
Einzelbaugruppen mittels Klebeverbindung.
Zusammenfassung
Zusammenfassend kann angeführt werden, dass der Integrationsgrad von der Anwendung und
dem Entwurfsaufwand abhängt. Je komplexer ein multiphysikalisches System konzipiert ist
und je mehr Funktionalität im jeweiligen Modul enthalten ist, desto größer wird der Integra-
tionsgrad. Bei der Kombination von Mikroelektronik und MEMS ist zudem die Miniaturisie-
rung entscheidend, also die Kompaktheit des Aufbaus. Daher ist beim Entwurf multiphysi-
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kalischer Systeme die Aufbau- und Verbindungstechnik sowie die Anordnung von MEMS-
und CMOS-Baugruppen entscheidend, was später im Bezug auf MEMS-Oszillatoren noch
genauer betrachtet wird.
3.2 Technologien zur Implementierung von MEMS-
Oszillatoren
Im nachfolgenden Abschnitt wird kurz auf die technologischen Verfahren zur Prozessierung
von MEMS-Resonatoren eingegangen. Anschließend werden einige Methoden und Ansätze
zum Aufbau von MEMS-Oszillatoren erläutert und Vor- und Nachteile herausgearbeitet.
3.2.1 Verfahren zur Herstellung von MEMS-Resonatoren
Die MEMS-Technologie, oder auch Mikrosystemtechnik genannt, ist als Teilbereich der Mi-
kroelektronik zu verstehen, um auch nichtelektrische physikalische Größen nutzen und drei-
dimensionale Strukturen fertigen zu können [36, 37, 142]. Dabei werden die etablierten Ver-
fahren der Halbleitertechnik bzw. der Dünnschichttechnik genutzt. Nachfolgend werden kurz
die grundlegenden Verfahren, welche für die Resonator- und Oszillatorimplementierungen in
Kapitel 5 und Kapitel 6 Verwendung finden, vorgestellt und voneinander unterschieden. Für
detailliertere Informationen oder Untergruppen zu den einzelnen Verfahren werden einschlä-
gige Fachbücher genannt.
Schichtherstellung
In der Mikrosystemtechnik werden, ähnlich wie in der Halbleitertechnologie, für gewöhn-
lich Strukturen gefertigt, indem erst eine Schicht eines bestimmten Materials, beispielsweise
Metall, Halbleiter oder Isolator, hergestellt und im Anschluss strukturiert wird. Die Schicht-
herstellung ist dabei unterteilt in Oberflächenumwandlung und Schichtabscheidung [36, 37].
Im Bereich der Oberflächenbehandlung wird meist die thermische Oxidation von Silizium ge-
nannt, um Siliziumdioxid (SiO2) beispielsweise zum Verschluss von Kanälen zu erzeugen
[36, 37]. Bei der Schichtabscheidung haben sich die Verfahren Aufdampfen und Sputtern
bzw. Kathodenzerstäuben, zusammengefasst unter dem Begriff der physikalischen Gaspha-
senabscheidung (engl.: Physical Vapour Deposition (PVD)), und die chemische Gasphasen-
abscheidung (engl.: Chemical Vapour Deposition (CVD)) etabliert, welche in [34, 36, 37, 110]
detaillierter beschrieben sind.
Fotolithografie
Die Fotolithografie findet als Maskierung für die Strukturierung von Schichten Anwendung
[142]. Dabei wird ein Resist flächig aufgebracht und über eine Maske mit Licht struktu-
riert. Nach dem Belichten folgt das Entwickeln des Resists. Da sich belichtete von unbe-
lichteten Stellen unterscheiden, können die Stellen auf der Schicht, welche vom Resist nicht
bedeckt werden sollen, durch nasschemisches Ätzen oder Trockenätzen herausgelöst wer-
den. Nachdem die darunter liegende Schicht strukturiert ist, wird der Resist wieder entfernt
[17, 34, 36, 37, 110, 142].
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Schichtstrukturierung
Im Bereich der Schichtstrukturierung existieren zwei Hauptverfahren: der Lift-off-Prozess und
das Ätzen. Beim Ätzen sind die Parameter Ätzrate, welche dem Verhältnis aus Ätzabtrag und
Ätzzeit entspricht, und die Selektivität, welche als Verhältnis der Ätzraten zwischen zwei Ma-
terialien definiert ist, von Bedeutung. Ätzen ist unterteilbar in Nassätzen in Ätzbädern und
Trockenätzen. Nassätzen ermöglicht nur eine geringe Strukturgenauigkeit und ist daher eher
für großräumigen Materialabtrag geeignet [34, 36, 37, 60, 110, 142]. Trockenätzen wird wei-
terhin unterteilt in Reaktives Ätzen bzw. Plasmaätzen, welches chemische Prozesse für einen
isotropen Materialabtrag mit hohen Ätzraten und einer hohen Selektivität nutzt [34, 36, 37],
und Ionenätzen, das einen physikalischen Materialabtrag, ähnlich dem beim Sputtern, verur-
sacht. Ionenätzen ist stark anisotrop und erreicht nur eine geringe Selektivität [34, 36, 37, 142].
Mischformen sind das anisotrope reaktive Ionenätzen (engl.: Reactive-Ion Etching (RIE)), bei
dem der Ätzabtrag durch den Beschuss mit reaktiven, in einem Plasma erzeugten Ionen be-
wirkt wird und damit sowohl eine hohe Ätzrate als auch eine hohe Selektivität ermöglicht
[17, 34, 36, 37], und das reaktive Ionentiefenätzen (engl.: Deep Reactive-Ion Etching (DRIE)),
welches als Verfeinerung des RIE-Ätzens zu verstehen ist und durch Gaswechsel während des
Ätzens sowie durch die Selbstmaskierung der Wände der Ätzgräben ein großes Aspektver-
hältnis (Tiefe/Breite) erreicht [36, 37, 60].
3.2.2 Aufbau- und Verbindungstechniken von MEMS-Oszillatoren
Neben Entwurf, Fertigung und Verifikation des MEMS-Resonators und des aktiven CMOS-
Schaltkreises kommt der Aufbau- und Verbindungstechnik von MEMS-Oszillatoren eine ent-
scheidende Rolle zu. Oftmals liest man in der Literatur über den Vorteil der Integration von
Silizium-basierten MEMS-Resonatoren in CMOS-Prozessen [25, 151]. Dies ist aus technolo-
gischer Sicht möglich, da ähnliche Fertigungsschritte zur MEMS- und CMOS-Fertigung an-
gewendet werden. Doch hat diese Technik den Nachteil, dass die CMOS-Technologie gerade
in kleineren Strukturgrößen eine gut etablierte Prozesstechnik aufweist [6], wobei die Erwei-
terung durch MEMS-Bauelemente mit großem finanziellem Aufwand verbunden wäre. Daher
haben sich Methoden in der Aufbau- und Verbindungstechnik von MEMS-Oszillatoren eta-
bliert, die im Folgenden einzeln vorgestellt und dabei die Vor- und Nachteile herausgearbeitet
werden. Eine Übersicht der beschriebenen Aufbaumethoden ist in Abbildung 3.2 gegeben.
Eine einfache und in der Hochfrequenztechnik gut anwendbare Methode ist die getrennte
Fertigung von CMOS- und MEMS-Baugruppen und die Bestückung auf einer HF-geeigneten
Platine, wie in [101, 124] gezeigt wird. Dabei wird der Schaltkreis mit der mikroelektroni-
schen Schaltung entweder durch Kleben fixiert und mittels Drahtbonden elektrisch kontaktiert
[101], oder per Flip-Chip-Montage direkt bestückt [124]. Der MEMS-Resonator wird dabei
in den meisten Fällen ebenfalls durch Aufkleben (hellgrün) und Drahtbonden aufgebracht
[101, 124]. Auf der jeweiligen Platine sind die Bestückung von Bauelementen der Surface-
Mounted Device (SMD)-Technologie sowie Kontaktierungen zur DC-Versorgung und HF-
Messung möglich, wie in Abbildung 3.2a auf LTCC gezeigt wird [124]. Diese Technologie ist
gut etabliert und mit den heutzutage gängigen Techniken der Aufbau- und Verbindungstech-
nik realisierbar. Da alle zum Betrieb der Schaltung nötigen Funktionen auf einem Substrat
untergebracht sind, kann der Integrationsgrad je nach Funktionsumfang der Schaltung als mit-
tel bis hoch bezeichnet werden. Die Nachteile dieser Aufbaustrategie sind die Bestückung auf
lediglich einer Seite des Substrates und die damit verbundene Ausdehnung in lateraler Rich-
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Abbildung 3.2: Schematische Darstellungen von Aufbauvarianten dreier MEMS-Oszillatoren: (a) Auf-
bau der Oszillatorschaltung auf LTCC-Substrat [124], (b) Direkte Bondverbindung von
CMOS-Schaltkreis und MEMS-Resonator [152], (c) Vertikaler Aufbau und Verbindung
von elektronischen und MEMS-Bauelementen durch Kleben und Bonden [24].
tung sowie die dadurch benötigten längeren HF-Leitungen, welche durch ihren kapazitiven
Einfluss parasitäre Effekte verursachen [116]. Die einseitige Bestückung resultiert weiterhin
in einem niedrigeren Miniaturisierungsgrad im Vergleich zu anderen Aufbaumethoden.
Eine weitere Möglichkeit MEMS-Resonator und CMOS-Schaltung zu verbinden ist die di-
rekte Drahtbondverbindung der beiden, welche beispielsweise in [67, 152, 154] Anwendung
findet. Dabei werden die Bondflächen von Resonator und CMOS-Chip direkt miteinander
durch Drahtbonden verbunden, was in einem kompakten Aufbau mit sehr geringen Einflüs-
sen resultiert. Die Darstellung in Abbildung 3.2b verdeutlicht diese Variante grafisch [152].
Das dunkelgrau gezeichnete Trägersubstrat weist hierbei lediglich eine mechanische Funktion
auf. DC-Versorgung sowie HF-Messung werden durch geeignete Kontakte auf dem CMOS-
Chip bewerkstelligt. Auch wenn diese Aufbautechnik eindrucksvolle Ergebnisse im Phasen-
rauschen liefert und sich der Entwurfsaufwand auf die Einzelmodule beschränkt, weist diese
Methode einen entscheidenden Nachteil auf: Komplexere HF-Systeme als Oszillatoren sind
damit nur sehr schwer aufzubauen. Gerade wenn kommerzielle externe Bauelemente, wie in-
tegrierte Schaltkreise in SMD-Bauform, benötigt werden oder mehrere verschiedene MEMS-
Bauelemente Anwendung finden, muss auf andere Aufbautechnologien zurückgegriffen wer-
den. Der Integrationsgrad dieser Aufbauart ist also als gering einzustufen, während der Mi-
niaturisierungsgrad aufgrund der kompakten Bauform noch nicht maximal, aber dennoch sehr
hoch ist.
Eine dritte Möglichkeit MEMS-Oszillatoren parasitenarm und kompakt zu implementie-
ren wird in [24] gezeigt. Dabei wird der MEMS-Resonator direkt auf den CMOS-Schaltkreis
geklebt und mittels Drahtbonden elektrisch kontaktiert. In Abbildung 3.2c ist der Aufbau gra-
fisch dargestellt. Diese Variante ermöglicht im Anschluss die Ausstattung mit einem Gehäuse
(in Abbildung 3.2c dunkelgrau angedeutet), welches den MEMS-Resonator vor Beschädigung
schützt und die Kontaktierung erleichtert. Dieser Ansatz kann als sehr anwendungsorientiert
bezeichnet werden, da die Technologie gut automatisierbar ist und mit den Standardverfahren
der Aufbau- und Verbindungstechnik bewerkstelligt werden kann. Weiterhin ist dieser Aufbau
der kompakteste der hier gegebenen Aufstellung, resultierend im höchsten Miniaturisierungs-
grad. Doch auch diese Implementationsmethode ist nicht nur vorteilhaft. Die Problematik be-
steht darin, dass die Größe der MEMS-Bauelemente auf die Chipgröße des CMOS-Schalt-
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kreises limitiert ist und daher nur sehr wenige MEMS-Elemente verwendet werden können.
Beispielsweise sind Mehrfrequenzoszillatoren, welche zum Betrieb mehr als einen Resona-
tor benötigen, schwer zu implementieren. Außerdem ist es nicht möglich, ganze HF-Systeme
oder Multi-Chip-Module auf diese Art aufzubauen. Der Integrationsgrad bleibt also gering.
3.3 Aufbau und Herstellung von MEMS-Oszillatoren auf
dem SiCer-Substrat
Alternativ zu den konventionellen Konzepten der Integration multiphysikalischer HF-Systeme
hat sich das SiCer-Substrat etabliert. Der hier folgende Abschnitt liefert eine Einführung in
die SiCer-Technologie und zeigt die technologische Realisierung von MEMS-Oszillatoren auf
dem SiCer-Substrat.
3.3.1 Das SiCer-Substrat: Eine multiphysikalische
Schaltungstechnologie
Beim Entwurf heterogener, multiphysikalischer HF-Systeme besteht die Herausforderung dar-
in, einen leistungsfähigen, kompakten Aufbau zu konstruieren, welcher arm an parasitären
Effekten, wie beispielsweise kapazitiven Kopplungen der HF-Leitungen zum Massepotenti-
al, ist. Dies ist nicht nur eine Frage der idealen Schaltungstopologie und -dimensionierung,
sondern auch der verwendeten Technologie.
In der Hochfrequenztechnik wird LTCC aufgrund seiner guten HF-Eigenschaften, gerin-
ger Verluste sowie über der Frequenz näherungsweise konstanter dielektrischer Eigenschaften
als Schaltungsträger für die Integration passiver Bauelemente wie Kondensatoren und Spulen
sowie für HF-Funktionsblöcke wie Filter, Antennen und Phasenschieber benutzt [28, 30]. Ex-
terne Baugruppen, wie CMOS-Schaltkreise können relativ einfach mittels Bonden oder Flip-
Chip-Montage auf der LTCC aufgebracht werden. Damit eignet sich LTCC als Plattform für
elektronische HF-Systeme sehr gut. Die minimale Strukturauflösung liegt bei 40µm [28, 30],
was jedoch für Dünnschichttechniken für MEMS-Bauelemente zu grob ist. MEMS-Bauele-
mente hingegen werden für gewöhnlich auf Silizium mittels Dünnschichttechnik gefertigt.
Grund dafür ist die höhere Strukturauflösung im Bereich von 100nm. Dennoch weist Silizi-
um als Schaltungsträger schlechtere HF-Eigenschaften als LTCC auf [28]. Somit kann weder
LTCC noch Silizium alleine als Systemplattform für multiphysikalische HF-Schaltungen ge-
nutzt werden.
Das SiCer-Substrat liefert eine Möglichkeit der Hybridintegration komplexer HF-Systeme
auf einem einzigen Substrat mit guten HF-Eigenschaften und der Möglichkeit der Anwen-
dung von Dünnschichttechnik zur Prozessierung von MEMS-Bauelementen. Das SiCer-Sub-
strat besteht aus einem Silizium-Wafer und einem LTCC-Substrat, welche während des SiCer-
Prozesses zu einem Verbundsubstrat vereinigt werden. Im Anschluss kann die Siliziumseite
für Dünnschichtprozesse und die LTCC-Seite für gedruckte HF-Bauelemente sowie die Be-
stückung externer Bauelemente genutzt werden. Diese Art der 3D-Integration ermöglicht die
optimale Positionierung der Bauelemente des Oszillators zueinander. Für den mechanischen
Schutz der empfindlichen MEMS-Bauelemente können keramische Gehäuse eingesetzt wer-
den. Abbildung 3.3 zeigt einen beispielhaften Aufbau des HF-Teils eines Sendeempfängers
mit Silizium-Kühlkörper für den Leistungsverstärker im Sendeteil sowie rauscharme Vor-
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verstärker (engl.: LNA) mit einer über MEMS-Schalter steuerbaren Multiband-BAW-Filter-
bank und die für die Abwärtsmischung in Überlagerungsempfängern benötigten Schaltungs-
bestandteile (MEMS-Resonator-basierter integrierter Oszillator und integrierter Mischer) [30,
117]. Externe passive, mittels Oberflächenmontage bestückte Bauelemente zur Realisierung
einfacher elektronischer Funktionen können durch Löten elektrisch mit der HF-Schaltung
kontaktiert werden. Dank der Hybridintegration ganzer HF-Systeme auf einem Schaltungs-
träger kann der Integrationsgrad als sehr hoch bezeichnet werden. Weiterhin wird durch die
Nutzung beider Seiten des Substrats auch der Miniaturisierungsgrad maximiert. Die benötig-
te Substratfläche wird hierbei im Vergleich zur einseitigen Bestückung der konventionellen
Aufbautechnik halbiert.
Anhand von Abbildung 3.3 lassen sich die SiCer-Technologie und deren Vorteile gut erläu-
tern. Obwohl die Aufbauten auf dem SiCer-Substrat sehr komplex sind und hohen Planungs-
aufwand im Entwurf erfordern, erlaubt diese Kombination zweier Aufbautechnologien viel-
seitige HF-Konstruktionen. Die Fertigung des SiCer-Substrates beginnt mit den beiden zum
Teil vorprozessierten Bestandteilen: einem reinen Siliziumwafer und vorbereiteten LTCC-La-
gen (Vias stanzen, Vias füllen, Drucken von Leitungsstrukturen). Die für die Kontaktierung der
MEMS-Bauelemente eigentlich vorgesehenen Siliziumdurchkontaktierungen (engl.: Through-
Silicon Via (TSV)) sind während der praktischen Tätigkeiten zur vorliegenden Arbeit durch
Drahtbondverbindungen ersetzt worden, da diese eine größere Flexibilität in Bezug auf Leis-
tungsoptimierung bieten und dabei einen zu vernachlässigenden Einfluss auf die elektrischen
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Abbildung 3.3: Beispiel für ein SiCer-HF-System: Sendeempfänger bestehend aus Silizium-gekühl-
tem Leistungsverstärker, SMD-Bauelementen, einem rauscharmen Vorverstärker mit
MEMS-schaltbarer BAW-Filterbank sowie einem MEMS-basierten integrierten Loka-
loszillator mit Mischerschaltung [30]. Die Technologie ist in vier Schritte unterteilt:
1. Prä-Prozessierung von LTCC, 2. Laminieren und Sintern, 3. Dünnschicht-MEMS-
Technologie, 4. Hybridintegration externer Bauelemente, keramische Häusung.
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µH-Bereich liegt, beträgt die Induktivität eines Bonddrahtes lediglich wenige nH [121]. Im
ersten Fertigungsschritt ist weiterhin der Einsatz einer Karbon-Paste möglich, welche später
für vergrabene Kavitäten in der LTCC sorgt, um die Bewegung von Schalterelementen zu
ermöglichen [30, 41].
Im zweiten Schritt wird das Silizium mit den LTCC-Lagen laminiert und gesintert. Um me-
chanische Spannungen während des Sinterns bei 850◦C zu vermeiden, wird ein LTCC-Ma-
terial verwendet, welches den gleichen thermischen Ausdehnungskoeffizient wie Silizium hat
[11, 27, 30]. Da das Silizium lyophobe Eigenschaften aufweist, sich also gegenüber Lösungen
abstoßend verhält und daher im unbehandelten Zustand keinen Verbund mit der Glasphase der
LTCC aufbauen würde [40, 42], wird darauf eine 25nm-dicke Schicht Titan mittels Sputtern
aufgebracht, welche dem Silizium lyophiles Verhalten verleiht [40, 42]. Im nachfolgenden
Sinterprozess bildet sich aus der Titanschicht mit dem Sauerstoff in der Luft Titanoxid, wel-
ches gute Benetzungseigenschaften besitzt und für eine gute Verbindung des Siliziums mit
der Glasphase der LTCC sorgt [40, 42]. Der Ansatz mit Black Silicon zur erhöhten Haftung
von Silizium und LTCC, der in [11, 27, 30, 31, 40, 42] beschrieben ist, wird aufgrund des
hohen benötigten Anpressdrucks der Lagen aneinander nicht weiter verfolgt, da sich hierbei
Kristallfehler im Silizium bilden [40, 42].
Im Anschluss daran kann im dritten Schritt die Dünnschichtherstellung von MEMS-Bau-
elementen gestartet werden, was im nachfolgenden Abschnitt detailliert für den Resonator be-
schrieben wird. Nach der Fertigung der mechanischen Bestandteile des SiCer-Aufbaus werden
diese durch Freiätzen vereinzelt, wobei die Keramik als automatische Ätzstopp-Schicht dient
[27]. Im vierten Schritt erfolgt die Bestückung externer Bauelemente durch Löten, Bonden
und ähnliche Verfahren der Aufbau- und Verbindungstechnik sowie die Häusung der MEMS-
Bauelemente [116, 121]. Für die Kontaktierung mittels Lötverbindungen wird hierbei Silber-
Palladium (AgPd) als Leiterbahnmaterial verwendet, für Bondverbindungen Gold (Au).
Das SiCer-Substrat ermöglicht es, MEMS-Module kompakt und parasitenarm aufzubau-
en und so die Leistungsfähigkeit von multiphysikalischen HF-Schaltungen zu erhöhen. Im
nachfolgenden Abschnitt wird die SiCer-Technologie für einen hybrid-integrierten MEMS-
Oszillator beschrieben, welcher stark von den erwähnten Vorteilen profitiert.
3.3.2 Implementierung von MEMS-Oszillatoren auf dem SiCer-Substrat
Basierend auf den Betrachtungen des vorangegangenen Abschnittes wird an dieser Stelle ge-
zeigt, wie MEMS-Oszillatoren auf dem SiCer-Substrat gefertigt und als Subsystem für HF-
Schaltungen bereitgestellt werden. Die nachfolgenden technologischen Beschreibungen stüt-
zen sich auf [28, 116, 117, 119, 120, 121], wo die grundlegenden Fertigungsschritte für
MEMS-Oszillatoren auf SiCer beschrieben sind. Abbildung 3.4 verdeutlicht diese grafisch.
Die Implementierung des Oszillators beginnt im ersten Schritt mit der Prä-Prozessierung
auf Seiten der LTCC (hellblau) in Form von Vias, DC- und HF-Leitungen (gold) [31]. Im
zweiten Schritt erfolgt das Laminieren und gemeinsame Sintern der Silizium-Keramik-Struk-
tur. Dafür ist es möglich, einen sehr dünnen Siliziumwafer (grau) zu verwenden, da die Kera-
mik mechanischen Schutz vor Bruch bietet und das Silizium lediglich als Trägersubstrat für
den MEMS-Resonator dient [27]. Das Resultat nach dem Sintervorgang ist das monolithische
SiCer-Verbundsubstrat, das nun für die MEMS-Fertigung bereit ist.
In Schritt 3 erfolgt die Herstellung von MEMS-Bauelementen unter Zuhilfenahme von
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Abbildung 3.4: Implementierungsprinzip für MEMS-Oszillatoren auf SiCer [28, 116, 121]. Schritt 1:
Prä-Prozessierung der LTCC-Lagen (hellblau) (Vias und Leitungsführung in dunkel-
grün und gold); Schritt 2: Laminieren und Sintern des Schichtenstapels; Schritt 3:
Technologische Realisierung des AlN-basierten MEMS-Resonators in vier Schritten:
(a) Abscheidung der AlN-Mo-AlN-Schichtenstruktur (orange und dunkelblau), (b) De-
finierung des Resonatorkörpers, (c) Abscheidung der Al-Elektroden, Bondflächen und
Verbindungsleitungen (türkis), (d) Freiätzen des Resonatorkörpers; Schritt 4: Verkap-
seln der Siliziumseite zum Schutz der MEMS-Bauelemente und Hybridintegration ex-
terner Bauelemente (gelb).
Dünnschichtprozessen auf Basis der Beschreibung in [43, 77] sowie der MUSIK-internen
Technologiebeschreibung, welche zur Optimierung der Fertigungsergebnisse, beispielsweise
der Güte Q, in jedem Fertigungsdurchlauf angepasst wird. Im Falle des Oszillators wird in die-
sem Schritt der MEMS-Konturmoden-Resonator gefertigt. Die technologische Realisierung
der Resonatoren ist laut Abbildung 3.4 in vier Zwischenschritte unterteilbar: In (a) wird eine
Schichtenfolge von AlN-Mo-AlN abgeschieden. Die untere AlN-Schicht der Dicke 100 nm
(orange) dient als Startschicht für die Technologie und wird mittels Sputtern auf dem Wafer
aufgebracht. Diese Schicht dient der Erhaltung der c-Phasenorientierung der AlN-Kristalle
für die später aufgebrachte piezoelektrische Schicht und ist damit zwingend erforderlich [43].
Im Anschluss daran folgt eine 100 nm-dicke Molybdän-Masseelektrode (dunkelblau), welche
wieder mittels Sputtern erzeugt und dann in einer Lösung aus H2O2 und H2O geätzt wird,
sodass im Molybdän die Form des Resonatorkörpers entsteht. Die obere AlN-Schicht (oran-
ge), welche die piezoelektrische Funktion des Resonators realisiert und eine Dicke von 1,8µm
aufweist, wird ebenfalls mittels Sputtern abgeschieden. In (b) wird der Resonatorkörper mit-
tels induktiv-gekoppeltem Plasmaätzen, einer Form des RIE-Ätzens, mit Chlor und einer mit-
tels Fotolithografie und Nassätzen strukturierten SiO2-Maske in der piezoelektrischen AlN-
Schicht definiert. Das Molybdän dient dabei als Ätzstopp. Im Anschluss wird die untere AlN-
Schicht mittels Plasmaätzen strukturiert. In Schritt (c) erfolgt die Abscheidung und Strukturie-
rung der Aluminium-Signalelektroden auf dem Resonator (türkis) mittels Lift-off-Verfahren
und Sputtern. Um den Resonator in (d) freizustellen, wird ein isotroper Silizium-Plasma-Ätz-
schritt unter Zuhilfenahme von SF6 und O2 angewendet. Die AlN-Startschicht fungiert dabei
als Schutzschicht für die Masseelektrode [77, 91]. Die gefertigten MEMS-Strukturen können
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im Anschluss mittels reaktivem Ionentiefenätzen vereinzelt werden [28].
Im vierten und letzten Schritt der SiCer-Herstellung erfolgt die Häusung der stoßempfindli-
chen MEMS-Bauelemente mit einem aufgelöteten oder geklebten Rahmen aus Keramik sowie
die Bestückung mit externen Bauelementen wie CMOS-Schaltkreisen (gelb) oder passiven
SMD-Bauelementen, zum Beispiel mittels Flipchip-Montage oder Löten [116].
Da es sich bei der SiCer-Technologie um ein neuartiges Konzept der 3D-Integration von
HF-MEMS-Schaltungen handelt, ist eine Definition von Entwurfsrichtlinien nötig, auf die in
Abschnitt 5.1 näher eingegangen wird.
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Analyse der Temperaturabhängigkeit von
MEMS-Oszillatoren
Gerade im Entwurf von Oszillatoren ist es wichtig, den Einfluss von Umgebungsbedingungen
realitätsgetreu nachbilden zu können. Hierbei ist besonders die Stabilität gegenüber wech-
selnden Umgebungstemperaturen, speziell in Bezug auf die Schwingfrequenz und das Pha-
senrauschen, für einen stabilen Betrieb in einem HF-Empfangssystem entscheidend. Daher
wird im folgenden Kapitel die Temperaturabhängigkeit des analytischen Modells anhand von
Messungen an Resonatoren und Oszillatoren verifiziert und Ansätze zur Kompensation der
Temperaturabhängigkeit gegeben.
4.1 Thermische Oszillator-Simulation mithilfe des
analytischen Modells
Das in Kapitel 2 abgeleitete analytische Modell für MEMS-Resonatoren ermöglicht den struk-
turierten hierarchischen Entwurf von Resonatoren und Oszillatoren sowie die Analyse deren
Temperaturabhängigkeiten. Nachfolgend wird der Oszillator aus [121], dessen Entwurf und
Implementierung in Kapitel 5 genauer erläutert werden, temperaturabhängig simuliert und das
Verhalten von Resonator und Oszillator analysiert. Daher ist es an dieser Stelle ausreichend,
für die Analyse der Temperaturabhängigkeit das Schaltbild in Abbildung 4.1 zu betrachten.
Der Oszillator besteht aus einem Resonator, welcher eine Resonanzfrequenz von 566,3 MHz
aufweist, einem einstufigen Source-Verstärker mit einer 3 dB-Bandbreite von 350 MHz und ei-
nem Betrag der Spannungsverstärkung von 24 dB sowie einem differentiellen Pufferverstärker
[123].
Der Resonator, welcher exemplarisch nach der Methodik aus Abbildung 2.10 entworfen
wurde, weist eine Fingerlänge l von 139µm, eine Gesamtbreite W von 76,8µm und eine
Fingerzahl N von neun auf. Die resultierende Elementweite w beträgt 8,53µm. Bei Raumtem-
peratur ist die gemessene Resonanzfrequenz 566,3 MHz und die Güte 1400 [123]. Auf den
Messungen aufbauend lassen sich die Eingabeparameter im Skript geeignet anpassen, sodass
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Abbildung 4.1: Schaltbild des untersuchten Oszillators aus mit dem analytischen MEMS-Entwurfs-
und -Simulationsmodell (grau hinterlegt). Der CMOS-Schaltkreis besteht aus einem
einstufigen Source-Verstärker, einem differentiellem Puffer und einer Bias-Schaltung
(gelb hinterlegt) [123].
eine genaue Simulation des gefertigten Resonators zusammen mit dem CMOS-Schaltkreis
möglich ist. Die Simulationsergebnisse des Oszillators bzgl. seiner Oszillationsfrequenz wer-
den in Abbildung 4.2 gezeigt [123].
Abbildung 4.2a beschriebt die Temperaturabhängigkeit der Resonanzfrequenz des MEMS-
Resonators und der Ausgangsfrequenz des Oszillators. Die Oszillationsfrequenz fällt mit stei-
gender Temperatur von 567,5 MHz auf 565,8 MHz ab, was in einem TCF von -28,4 ppm/K re-
sultiert. Dieser Wert harmoniert gut mit dem in (2.58) errechneten TCF für den Resonator von
-28,1 ppm/K. Die Ausgangsfrequenz des Oszillators liegt dabei 0,5 MHz über der Resonanz-
frequenz des MEMS-Resonators, was auf den endlichen Gütefaktor und die damit verbundene
endliche Resonanzbreite zurückzuführen ist. Der Phasenfrequenzgang wird dadurch flacher,
wodurch sich die Oszillationsfrequenz erhöht, um das Barkhausenkriterium zu erfüllen.
Das analytische Modell erlaubt es, diesen Effekt mittels Simulation näher zu untersuchen,
da die Güte Q variiert werden kann, während der Resonanzwiderstand Rm konstant bleibt.
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Abbildung 4.2: Ergebnisse der Ausgangsfrequenz der MEMS-Oszillatorsimulation [123]: (a) Simu-
lierte Ausgangsfrequenz des MEMS-Oszillators und -Resonators über der Umge-
bungstemperatur. Der resultierende TCF liegt bei -28,4 ppm/K für den Oszillator und
-28,1 ppm/K für den Resonator. (b) Differenz zwischen der normierten Ausgangsfre-
quenz des Oszillators und der Resonanzfrequenz des Resonators. Die Differenz des
TCF liegt bei -0,28 ppm/K.
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Verringert man beispielsweise Q um den Faktor vier, also von 1400 auf 350, so steigt die
Oszillationsfrequenz bei Raumtemperatur auf 568,2 MHz an. Der Unterschied zur Resonanz-
frequenz des Resonators wäre dann 1,9 MHz. Wird die Güte stattdessen um den Faktor vier
vergrößert, d.h. von 1400 auf 5600, so schwingt der Oszillator bei 566,3 MHz, was der Reso-
nanzfrequenz des Resonators entspricht. Abbildung 4.2b verdeutlicht die Differenz zwischen
der normierten Oszillationsfrequenz und der normierten Resonanzfrequenz des Resonators.
Die Normierung erfolgt hierbei auf den jeweiligen Wert bei der Referenztemperatur von 25 ◦C.
In der Simulation ist eine Abweichung zwischen den TCF-Werten von Oszillator und Reso-
nator von -0,28 ppm/K zu erkennen, was zum Teil auf das temperaturabhängige HF-Verhalten
des Verstärkers zurückzuführen ist. Aber nicht nur die aktive Schaltung, sondern auch die end-
liche Güte des MEMS-Resonators zeigt einen Einfluss auf die Differenz zwischen Resonator
und Oszillator. Unter Verwendung eines Gütefaktors von 350 statt 1400 resultiert der TCF
zu -28,9 ppm/K. Wie beim Unterschied zwischen Resonanzfrequenz und Oszillationsfrequenz
ist der Unterschied im TCF auf die endliche Resonanzbandbreite des Resonators zurückzu-
führen, welche in Verbindung mit dem temperaturabhängigen CMOS-Verstärker eine stärkere
Variation der Schwingfrequenz verursacht als bei sehr hoher Güte. Erhöht man beispielsweise
die Güte von 1400 auf 5600, so beträgt der TCF -28,2 ppm/K, was einem Wert nahe dem TCF
des Resonators entspricht [123]. Der Unterschied zwischen den TCF-Werten von Resonator
und Oszillator ist somit auf die endliche Resonatorgüte sowie auf die Temperaturabhängigkeit
des Verstärkers zurückzuführen.
Das Phasenrauschen, das einen wichtigen Betriebsparameter von Oszillatoren repräsen-
tiert, muss an dieser Stelle ebenfalls auf Temperaturabhängigkeit untersucht werden. In Ab-
bildung 4.3 wird das Phasenrauschen des untersuchten Oszillators genauer betrachtet [123].
Abbildung 4.3a zeigt das Phasenrauschen bei unterschiedlichen Frequenzabständen von der
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Abbildung 4.3: Ergebnisse des Phasenrauschens der MEMS-Oszillatorsimulation [123]: (a) Tem-
peraturabhängiges simuliertes Phasenrauschen bei verschiedenen Frequenzabständen
fm von der Oszillationsfrequenz. Für jede Kurve wurde ein Kurvenfit angewendet
(schwarz-gestrichelte Geraden). Bei einem Frequenzabstand von 1 kHz schwankt das
Phasenrauschen zwischen -82 dBc/Hz und -80 dBc/Hz ohne erkennbaren Temperatu-
reinfluss. Der Rauschflur, welcher bei einem Abstand von 30 MHz aufgenommen wur-
de, weist eine lineare Steigung mit der Temperatur von -140 dBc/Hz bis -131 dBc/Hz
auf. (b) Phasenrauschen des Oszillators mit der Temperatur als Kurvenparameter. Die
verschiedenen simulierten Umgebungstemperaturen schlagen sich in verschiedenen
Farben der abgebildeten Kurven nieder.
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Oszillationsfrequenz: 1 kHz, 10 kHz und 30 MHz. In Abbildung 4.3b werden alle simulierten
Kurvenverläufe des Phasenrauschens in Schritten von 5 K gezeigt.
Die simulierten Kurven sind für eine genauere Analyse mit jeweils einem Kurvenfit mit
Absolutwert und Steigung versehen. Die resultierenden Daten der Temperaturabhängigkeit
des -30 dB/Dekade-Gefälles sowie des Rauschflurs sind Tabelle 4.1 zu entnehmen [123]. Bei
einem Abstand von 1 kHz zeigt das Phasenrauschen Variationen zwischen -82 dBc/Hz und
-80 dBc/Hz, ohne Abhängigkeit von der Temperatur, erkennbar an den Parametern des Kur-
venfits. Die Steigung der Ausgleichsgeraden ist sehr klein im Vergleich zum mittleren Feh-
ler. Die Abweichungen um bis zu 2 dB resultieren eher von systematischen Schwankungen
in der komplexen Simulation und sind damit als Simulationsunsicherheit zu verstehen. Der
Rauschflur zeigt temperaturabhängiges Verhalten, er erhöht sich mit steigender Temperatur
von -140 dBc/Hz auf -131 dBc/Hz, die Steigung beträgt damit 0,076 dB/K. Gründe dafür sind
die geringere Signalleistung infolge der geringeren Großsignalverstärkung des Verstärkers bei
steigender Umgebungstemperatur sowie die höhere Rauschzahl und das höhere thermische
Rauschen, repräsentiert durch das Produkt aus Boltzmannkonstante kB und absoluter Tempe-
ratur T . Das thermische Rauschen kBT steigt linear mit der Temperatur und hat dabei eine
Steigung von 0,015 dB/K. Daher ist es im Vergleich zur höheren Rauschzahl und der geringe-
ren Großsignalverstärkung der aktiven Baugruppen weniger relevant [123].
4.2 Messaufbau zur Untersuchung von Resonatoren und
Oszillatoren
Zur Verifikation des analytischen Modells und der Betrachtungen zum Oszillator wurde ein
evakuierbarer Waferprober genutzt. Eine Fotografie desselben ist in Abbildung 4.4 zu sehen
[123].
Der Messaufbau besteht aus der Vakuumkammer PMV150 mit Waferprober von Süss Mi-
croTech [115]. Das Vakuum in der Kammer wird durch die Vakuumpumpe TSH 261 von
Pfeiffer Vakuum erzeugt, welche für einen Druck bis circa 100 Pa sorgt [86]. Im Vakuum kann
die Temperatur ohne eine mögliche Gefahr der Kondensation von Gasmolekülen geregelt wer-
den. Für die Einstellung der Messtemperatur ist der temperaturgeregelte Messtisch P150 von
Advanced Temperature Test Systems im Einsatz, welche einen Temperaturwertebereich von
-40 ◦C bis 150 ◦C überstreicht [5]. Zur Beobachtung der Messobjekte auf dem Messtisch sind
weiterhin eine Kamera mit Mikroskop sowie ein Monitor in Verwendung. Die HF-Messungen
der Resonatoren, welche HF-Kontaktflächen in GSG-Konfiguration mit einem Mittenabstand
von 200µm aufweisen, werden mit dem Netzwerkanalysator PNA-L N5230A von Keysight
Tabelle 4.1: Auswertung der Simulationsergebnisse des Phasenrauschens bei verschiedenen Frequenz-
abständen von der Oszillationsfrequenz [123]
Parameter fm = 1kHz fm = 10kHz fm = 30MHz Einheit
Schwächstes Phasenrauschen -82 -112 -140 dBc/Hz
Stärkstes Phasenrauschen -80 -111 -131 dBc/Hz
Kurvenfit: Absolutwert bei 25 ◦C -81,4 -111,5 -136,0 dBc/Hz
Kurvenfit: Gradient -0,007 -0,008 0,076 dB/K
Kurvenfit: Mittlerer Fehler 0,434 0,415 0,191 dB
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Abbildung 4.4: Messaufbau zur Untersuchung der temperaturabhängigen HF-Parameter von MEMS-
Resonatoren und Oszillatoren [123]. Der Aufbau besteht aus der Vakuumkammer
PMV150 (Süss MicroTec), der Vakuumpumpstation TSH 261 (Pfeiffer Vacuum), wel-
che für einen Kammerdruck von etwa 100 Pa sorgt, die Temperatursteuerung P150 (Ad-
vanced Temperature Test Systems) mit einer Temperaturspanne von -40 ◦C bis 150 ◦C,
einer Kamera mit Mikroskop und Monitor, dem Netzwerkanalysator PNA-L N5230A
(Keysight Technologies) sowie einem Laptop für die Auswertung mit MATLAB [123].
Technologies in einem maximal möglichen Frequenzbereich von 10 MHz bis 40 GHz durch-
geführt [57]. Zur Kalibrierung des Netzwerkanalysators wurde der SOLT-Standard verwendet.
Für die Messungen am Oszillator wurde der Netzwerkanalysator durch den Spektrumanalysa-
tor FSUP von Rohde und Schwarz ersetzt [102, 123].
Zur Verifikation des analytischen Modells wurden S-Parameter-Messungen an Resonatoren
mit unterschiedlichen Geometrien im evakuierbaren Waferprober in einem Temperaturbereich
von -35 ◦C bis 85 ◦C in Schritten von 5 K durchgeführt. Für die mechanische Fixierung und die
thermische Ankopplung der Resonator-Chips an den Messtisch wurde ein dünnes, doppelseiti-
ges Klebeband mit geringem thermischen Übergangswiderstand genutzt genutzt. Die Messun-
gen sollen zeigen, inwiefern die Resonatorgeometrie Einfluss auf die Temperaturabhängigkeit
der HF-Parameter hat. Hierfür wurden Resonatoren mit verschiedenen Resonanzfrequenzen,
600 MHz, 800 MHz und 1000 MHz, verschiedene Fingerlängen für den 600 MHz-Resonator
sowie verschiedene Fingerzahlen für die 800 MHz und 1000 MHz-Resonatoren gemessen und
in Bezug auf die Abhängigkeit von der Umgebungstemperatur ausgewertet, um die Abhängig-
keit der Resonanzparameter für verschiedene Geometrien erforschen zu können. Die daraus
resultierenden 18 Resonatorgeometrien sind in drei Gruppen in Tabelle 4.2 aufgelistet [123].
Die für Resonatoren und Oszillatoren interessanten Parameter sind die Resonanzfrequenz,
welche auf ihren Wert bei 25 ◦C normiert ist, um Fertigungstoleranzen zu kompensieren und
den TCF zu bestimmen, und die Variation der Resonatorgüte über der Temperatur, da diese
maßgeblich das Phasenrauschen beeinflusst. Nach der Leeson-Formel weist die Güte einen
quadratischen Einfluss auf das Phasenrauschen aus, d.h. dass eine Verdopplung oder Halbie-
rung der Güte eine Variation des Phasenrauschens von ±6dB verursacht [68]. Eine Änderung
der Güte um ±10% hingegen sorgt für eine Variation des Phasenrauschens um 2 dB, was der
systematischen Unsicherheit der Simulation entspricht.
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Tabelle 4.2: Geometriedefinitionen der in dieser Arbeit untersuchten Resonatoren [123]
Gruppe f0 [MHz] l [µm] N W = N ·w [µm]
1
1000 73 5 25,6
1000 73 7 35,9
1000 73 9 46,1
1000 73 11 56,3
1000 73 13 66,6
1000 73 15 76,8
2
800 92 5 32,0
800 92 7 44,8
800 92 9 57,6
800 92 11 70,4
800 92 13 83,2
800 92 15 96,0
3
600 67 5 42,7
600 81 5 42,7
600 96 5 42,7
600 111 5 42,7
600 124 5 42,7
600 139 5 42,7
4.3 Messung und Auswertung von MEMS-Resonatoren
Die untersuchten MEMS-Resonatoren weisen eine Vielzahl unterschiedlicher Geometrien in
Längen, Weiten und Fingerzahlen auf. Die Güten der vermessenen Resonatoren liegen nomi-
nell zwischen 150 und 1700. Im Folgenden werden die auf ihren Wert bei 25 ◦C normierten
Resonanzfrequenzen sowie die auf ihren Mittelwert normierten Gütefaktoren der Resonatoren
analysiert und Rückschlüsse auf eine mögliche Abhängigkeit von der Geometrie gezogen.
4.3.1 Thermische Messung und Modellierung der Resonanzfrequenz
Die Messergebnisse der Resonanzfrequenzen der untersuchten MEMS-Resonatoren, gemes-
sen über der Umgebungstemperatur, werden in Abbildung 4.5 bildlich dargestellt [123].
Die erste und zweite Resonatorgruppe sind auf Resonanzfrequenzen von 1000 MHz und
800 MHz mit Fingerlängen von 73µm bzw. 92µm und Fingerzahlen zwischen fünf und 15
entworfen. Deren Messergebnisse in Bezug auf die Resonanzfrequenz sind in Abbildung 4.5a
und Abbildung 4.5b dargestellt. Die dritte Resonatorgruppe ist auf 600 MHz entworfen und
deren Resonanzfrequenz über der Umgebungstemperatur ist in Abbildung 4.5c illustriert. Die
Resonatoren der Gruppe 3 unterscheiden sich in der Fingerlänge zwischen 67µm und 139µm
und haben durchweg fünf Elektrodenfinger [123].
Die absolute Abweichung der Resonanzfrequenz ist im gesamten Temperaturbereich immer
kleiner als ±2000ppm. Da die Temperaturabhängigkeit der Resonanzfrequenz näherungswei-
se lineares Verhalten zeigt, ist es möglich, den TCF aus dem Gradienten der Messkurve mit
Hilfe eines Kurvenfits zu ermitteln. Der TCF aller gemessenen Resonatoren liegt zwischen
-26 ppm/K und -20 ppm/K im betrachteten Temperaturbereich. Der TCF ist also nur noch von
68
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Abbildung 4.5: Normierte Resonanzfrequenz über der Umgebungstemperatur für die (a) 1000 MHz-
Resonatoren, (b) 800 MHz-Resonatoren, (c) 600 MHz-Resonatoren [123]. Die absolute
Abweichung bei allen Geometrien ist geringer als ±2000 ppm im gesamten untersuch-
ten Temperaturbereich, was in TCF-Werten zwischen -26 ppm/K und -20 ppm/K resul-
tiert. Der TCF des analytischen Modells liegt bei -28,1 ppm/K für alle Resonatoren.
der Schichtenfolge der verwendeten Materialien sowie deren Dicken t abhängig und nicht
von der Resonatorgeometrie (Elementweite, Fingerlänge und -zahl). Das analytische Modell
liefert für alle Strukturen einen TCF von -28,1 ppm/K, was mit den gemessenen Werten ei-
ne gute Übereinstimmung zeigt. Der Unterschied zwischen Modell und Messwerten liegt in
der Temperaturabhängigkeit der Materialparameter von Al, AlN und Mo, welche aus der Li-
teratur entnommen wurden. Die auftretenden Temperaturabhängigkeiten höherer Ordnung,
welche gerade bei niedrigeren Temperaturen auftreten, konnten mit dem linearen analytischen
Resonatormodell nicht nachgebildet werden. Sie sind jedoch nicht dominant und fließen statt-
dessen über die globale Betrachtung der Temperaturabhängigkeit in den linearen TCF mit ein.
Anhand des näherungsweise linearen Verlaufs lässt sich die temperaturabhängige Resonanz-
frequenz wie folgt approximieren [123]:
f0(T ) = f0(25◦C) · (1+TCF ·10−6 ·∆T ). (4.1)
Da der Term TCF · 10−6 ·∆T in der Messung Werte bis höchstens 1,56 · 10−3 aufweist, kann
die Temperaturabhängigkeit von f0 auch analog zu (2.55) als Exponentialfunktion formuliert
werden [123]:
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4.3.2 Betrachtung der Resonatorgüte über der Temperatur
Die Schwingungsgüte ist der Parameter in Resonatoren, der maßgeblich die Leistungsfähig-
keit von Oszillatoren und Filtern bestimmt, die aus den Resonatoren aufgebaut sind. Daher
ist es wichtig, neben der Resonanzfrequenz auch die Temperaturabhängigkeit der Güte zu
untersuchen. Die bereits genannten Variationen der Güte um ±10%, resultierend aus der Si-
mulationstoleranz des Phasenrauschens von 2 dB, können als minimal tolerierbare Schwan-
kungen angesehen werden. Der Messfehler bei Gütemessungen liegt in dieser Arbeit bei etwa
10 %, wobei Resonatoren mit geringen Gütefaktoren stärkeren Schwankungen unterworfen
sind [123].
Da nicht die absoluten Gütewerte, sondern die Variation in Bezug auf die Umgebungstem-
peratur eine Rolle für das Phasenrauschen in Oszillatoren spielen, werden im Folgenden die
auf ihren Mittelwert normieren Resonatorgüten betrachtet. In Abbildung 4.6 sind die normier-
ten unbelasteten Gütefaktoren für die 18 untersuchten MEMS-Resonatoren dargestellt [123].
Die Ergebnisse aus Abbildung 4.6 zeigen Variationen der Güte um bis zu 27 %, jedoch
ohne erkennbare Abhängigkeit von der Umgebungstemperatur. Von den 18 gemessenen Re-
sonatoren weisen elf Gütevariationen von unter ±5% auf, fünf zwischen ±5% und ±10%,
einer zwischen ±10% und ±20% und ein Resonator bis ±27%. Die beiden letztgenann-
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Abbildung 4.6: Auf den jeweiligen Mittelwert normierte Güte-Faktoren Q über Temperatur für die ver-
schiedenen Resonatorgruppen: (a) 1000 MHz, (b) 800 MHz, (c) 600 MHz [123]. Bei
den meisten Resonatoren liegt die Gütevariation unter ±10%. Nur zwei für 800 MHz
entworfene Resonatoren weisen Abweichungen von bis zu±27% auf. Der Grund dafür
sind deren geringe Güten, welche stärker von Messunsicherheiten betroffen sind.
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Messunsicherheit, wie oben erwähnt, größer als 10 % sein kann. Daher können diese Schwan-
kungen nicht eindeutig auf die Änderung der Umgebungstemperatur zurückgeführt werden.
Basierend auf den Messwerten kann konstatiert werden, dass die Güte piezoelektrischer Kon-
turmoden-MEMS-Resonatoren im betrachteten Temperaturbereich zwischen -35 ◦C und 85 ◦C
keine Temperaturabhängigkeit aufweisen [123].
Die Ersatzschaltbildparameter Lm und Cm variieren innerhalb von ±5% und Rm innerhalb
von ±10% um ihren Mittelwert und können daher ebenfalls als temperaturunabhängig ange-
sehen werden [123].
4.4 Auswirkung temperaturbedingter Schwankungen auf
Oszillatoren
Nach den Messungen und Auswertungen der MEMS-Resonatoren wurde der Oszillator aus
[121], dessen temperaturabhängige Simulation in Abschnitt 4.1 beschrieben ist, in der Va-
kuumkammer zwischen -35 ◦C und 85 ◦C gemessen. Dafür wurde der Netzwerkanalysator
durch einen Spektrumanalysator ersetzt. Der Fokus dieser Messreihe liegt auf der Analyse der
Temperaturabhängigkeit der Oszillationsfrequenz und des Phasenrauschens. Die Ausgangs-
frequenz des Oszillators und die Resonanzfrequenz des MEMS-Resonators in Simulation und
Messung und deren Auswertung sind in Abbildung 4.7 gezeigt [123].
Aus Abbildung 4.7a wird ersichtlich, dass die Resonanzfrequenz in Simulation und Mes-
sung etwa 0,5 MHz geringer als die Oszillationsfrequenz ist, wobei die Steigungen in allen vier
Kurven sehr ähnlich sind. Die gemessene Ausgangsfrequenz des Oszillators fällt mit steigen-
der Temperatur von 567,7 MHz auf 565,9 MHz ab, was einem mittleren TCF von -26,3 ppm/K
entspricht. Der TCF-Wert der Simulation ist -28,4 ppm/K. Der MEMS-Resonator hingegen
weist einen Temperaturkoeffizienten der Frequenz von -25,4 ppm/K auf, was dem analytisch
(a)
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Abbildung 4.7: Messergebnisse der Ausgangsfrequenz des MEMS-Oszillators [123]: (a) Simulier-
te und gemessene Ausgangsfrequenzen von Oszillator und Resonator. Die gemesse-
ne Oszillationsfrequenz fällt im betrachteten Temperaturbereich von 567,7 MHz auf
565,9 MHz ab. Der resultierende TCF beträgt -26,3 ppm/K. Der Resonator weist einen
TCF von -25,4 ppm/K bei einer Variation von 567,1 MHz bis 565,4 MHz über den be-
trachteten Temperaturbereich auf. (b) Normierte Differenz zwischen Oszillationsfre-
quenz und Resonanzfrequenz in Simulation und Messung. Die gemessene TCF-Diffe-
renz ist um 0,55 ppm/K geringer als der simulierte Wert, also -0,83 ppm/K.
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berechneten TCF von -28,1 ppm/K wieder sehr nahe kommt. Abbildung 4.7b zeigt für Mes-
sung und Simulation jeweils die Differenz der normierten Oszillationsfrequenz und der nor-
mierten Resonanzfrequenz des MEMS-Resonators. Ein Kurvenfit der Messwerte zeigt einen
Unterschied der TCF-Werte von -0,83 ppm/K zwischen Oszillator und Resonator, was einer
Abweichung von 3 % im Vergleich zum TCF des Resonators entspricht. Der hier auftretende
Unterschied zwischen Simulation und Messung kann zum einen durch die im analytischen
Modell genutzten Materialparameter erklärt werden und zum anderen durch andere thermi-
sche Effekte des Oszillatoraufbaus, beispielsweise der thermischen Kopplung des LTCC-Sub-
strats. Weiterhin spielen nichtlineare Effekte im MEMS-Resonator eine Rolle, welche den
Gütefaktor verringern und dadurch, wie in Abschnitt 4.1 gezeigt wurde, für einen Frequenz-
unterschied zwischen Oszillations- und Resonanzfrequenz sowie unterschiedliche TCF-Werte
sorgen [123].
Um die Simulationsergebnisse weiter zu stützen und die Vermutungen und Schlussfolge-
rungen des analytischen Modells und der Resonatormessungen in Bezug auf die Güte zu über-
prüfen, wurde neben dem Spektrum des Oszillators auch das Phasenrauschen untersucht. Die
Messung und Analyse des Phasenrauschens über der Umgebungstemperatur ist Abbildung 4.8
zu entnehmen [123].
In Abbildung 4.8a ist das Phasenrauschen bei diskreten Frequenzabständen von der Oszilla-
tionsfrequenz, 1 kHz, 10 kHz und 30 MHz, über der Temperatur aufgetragen. Zur Analyse der
möglichen Temperaturabhängigkeit des Phasenrauschens ist für jeden betrachteten Frequenz-
abstand ein Kurvenfit mit Absolutwert und Steigung berechnet und jeweils als gestrichelte
Linie in Abbildung 4.8a eingefügt worden. Die Auswertung der Kurvenfits ist in Tabelle 4.3
zu finden [123].
Der höchste Gradient der Kurvenfits beträgt 0,057 dB/K bei einem Frequenzabstand von
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Abbildung 4.8: Messergebnisse des Phasenrauschens des MEMS-Oszillators [123]: (a) Phasenrausch-
Messung des Oszillators bei verschiedenen Frequenzabständen von der Oszillations-
frequenz, repräsentiert durch verschiedene Farben. Die gestrichelten Kurven sind die
entsprechenden Kurvenfits. Im -30 dB/Dekade-Abfall zeigt das Phasenrauschen Varia-
tionen ohne erkennbaren Temperatureinfluss aufgrund eines mittleren Fehlers zwischen
Messung und Fit von 2,51 dB, welcher höher als die Variation selbst ist. Der Rausch-
flur, welcher bei 30 MHz aufgenommen wurde, steigt linear mit der Temperatur von
-142 dBc/Hz bis -137 dBc/Hz und weist dabei einen mittleren Fehler von lediglich
0,39 dB auf. (b) Komplette Phasenrauschkurven mit der Temperatur als Parameter, re-
präsentiert mit verschiedenen Farben.
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Tabelle 4.3: Auswertung der Phasenrausch-Messung bei verschiedenen Frequenzabständen von der Os-
zillationsfrequenz [123]
Parameter fm = 1kHz fm = 10kHz fm = 30MHz Einheit
Schwächstes Phasenrauschen -76 -100 -142 dBc/Hz
Stärkstes Phasenrauschen -62 -86 -137 dBc/Hz
Kurvenfit: Absolutwert bei 25 ◦C -70,1 -93,9 -139,9 dBc/Hz
Kurvenfit: Gradient 0,057 0,040 0,043 dB/K
Kirvenfit: Mittlerer Fehler 2,51 2,58 0,39 dB
1 kHz, jedoch liegen die Variationen zwischen -76 dBc/Hz und -62 dBc/Hz, was einem mitt-
leren Fehler des Kurvenfits von 2,51 dB in Bezug auf die Messwerte entspricht. Der mittlere
Fehler entspricht also in etwa der zehnfachen Differenz zwischen zwei Messpunkten, welche
im Abstand von 5 K aufgenommen wurden. Für 10 kHz ist der mittlere Fehler ebenfalls etwa
zehn mal so groß wie die gemessene Variation über der Temperatur. Daher kann keine sys-
tematische Temperaturabhängigkeit des Gefälles von -30 dB/Dekade festgestellt werden. Der
Rauschflur, der wie in der Simulation bei fm = 30MHz gemessen wurde, steigt mit der Tem-
peratur von -142 dBc/Hz auf -137 dBc/Hz an und weist dabei eine Steigung von 0,043 dB/K
bei einem mittleren Fehler zwischen Kurvenfit und Messung von 0,39 dB auf. Der Fehler ist
dabei viel kleiner als bei fm = 1kHz und 10 kHz und liegt im Bereich der temperaturbeding-
ten Erhöhung des Rauschens zwischen zwei Messpunkten. Daher kann für den Rauschflur
eine Temperaturabhängigkeit in Form einer Zunahme des Rauschpegels für steigende Umge-
bungstemperatur nachgewiesen werden [123].
Wie in der Simulation ist das Gefälle von -30 dB/Dekade temperaturunabhängig, da es
hauptsächlich von der Güte abhängt, siehe dazu Abbildung 4.6. Die bestehenden Abwei-
chungen im Gefälle resultieren aus der Nichtlinearität des MEMS-Resonators aufgrund der
hohen Ausgangsleistung des CMOS-Verstärkers. Jedoch weist der Rauschflur mit einer Stei-
gung von 0,043 dB/K leicht temperaturabhängiges Verhalten auf und liegt damit im Bereich
des mittels Simulation ermittelten Temperaturkoeffizienten von 0,076 dB/K. Gründe für die
Temperaturabhängigkeit des Rauschflurs sind die geringere Großsignalverstärkung und die
höhere Rauschzahl des CMOS-Verstärkers sowie das gestiegene thermische Rauschen mit ei-
ner Steigung von 0,015 dB/K.
Der Unterschied des Phasenrauschens zwischen Simulation und Messung beträgt bis zu
20 dB und weist in der Messung einen um den Faktor zehn größeren Fehler des Kurvenfits im
Vergleich zur Simulation auf. Dieser Umstand ist ebenfalls auf die Nichtlinearität des Reso-
nators sowie die beschränkte Messgenauigkeit zurückzuführen [123].
4.5 Toleranzbereich des messtechnisch ermittelten
Temperaturkoeffizienten
Die Vakuummesskammer wurde nach Abschluss der Resonator- und Oszillatormessungen
mit dem Temperaturschaltkreis DS1631 von Maxim Integrated [76] vermessen. Er ermög-
licht Temperaturmessungen zwischen -55 ◦C und 125 ◦C und ist damit für den Einsatz in der
Vakuummesskammer gut geeignet. Der Messfehler liegt laut Datenblatt bei bis zu ±1◦C. Zur
Verifikation der Anordnung sind drei Messreihen an drei unterschiedlichen Orten auf dem
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Messtisch zwischen -35 ◦C und 85 ◦C durchgeführt und ausgewertet worden. Als thermische
Ankopplung des gehäusten Schaltkreises an den Messtisch wurde ein Vakuumfett genutzt,
um einen ähnlichen thermischen Übergangswiderstand im Vergleich zu den mit Klebeband
fixierten Resonatoren zu erreichen. Die Ergebnisse sind in Abbildung 4.9 dargestellt.
In Abbildung 4.9a sind verschiedene gemessene Temperaturwerte über der an der Tempera-
turregelung eingestellten Temperatur aufgetragen. Für die drei Messungen wurde jeweils ein
Kurvenfit angefertigt. Weiterhin wurde ein Mittelwert berechnet, der auch in Abbildung 4.9a
enthalten ist. Die Absolutwerte und Anstiege der vier resultierenden Kurven sind in Tabelle 4.4
zusammengefasst. Der Mittelwert der gemessenen Temperatur weist einen Ordinatenabschnitt
von 0,963 ◦C und eine Steigung von 0,965 ◦C/◦C auf. Dies resultiert in einer leicht abgeflach-
ten und nach oben verschobenen gemessenen Temperatur im Vergleich zur eingestellten.
Abbildung 4.9b beinhaltet die absoluten Abweichungen zwischen der gemessenen und der
eingestellten Temperatur. Für alle Kurven ist eine fallende Tendenz zu erkennen, was durch
die genannte Abflachung der Messkurven in Abbildung 4.9a begründet werden kann. Wei-
terhin kann festgestellt werden, dass die Position auf dem Messtisch keinen Einfluss auf die
Temperatur zeigt, da alle Fehlerkurven einen ähnlichen Verlauf zeigen.
Für die Resonator- und Oszillatormessungen hat nur der Anstieg der Messkurven eine Aus-
wirkung, da nur sie eine Auswirkung auf die gemessenen und analysierten Temperaturkoeffizi-
enten aufweisen. Diese TCF-Werte müssen zur Korrektur durch den Mittelwert der Steigung,
0,965 ◦C/◦C, dividiert werden, um die Abweichungen der vorherrschenden von der einge-
stellten Temperatur zu berücksichtigen. Daraus resultiert eine Erhöhung des Absolutwerts der
aufgenommenen TCF-Werte um 3,6 %, dem Kehrwert der mittleren Steigung, also um bis
zu 1 ppm/K, somit ±0,5ppm/K. Da der Temperaturschaltkreis jedoch nur als gehäuster Chip
vorliegt und daher eine andere Wärmeankopplung an den Messtisch als die MEMS-Resona-
toren aufweist, kann die Differenz von bis zu 1 ppm/K nur als Messunsicherheit und nicht als
absolute Abweichung interpretiert werden. Zusätzlich weist die Messung mit dem Tempera-
turschaltkreis aufgrund der absoluten Abweichung des Temperatursensors von ±1◦C eine auf
den gemessenen Temperaturbereich bezogene Unsicherheit von ±0,83% auf, was einer zu-
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Abbildung 4.9: (a) Gemessene Temperatur der Vakuummesskammer von drei Messungen mit Kurven-
fit. Weiterhin werden die Mittelwert der drei Messungen sowie die eingestellte Tempe-
ratur gezeigt. (b) Fehler der drei Messungen in Bezug auf die eingestellte Temperatur.
Die Fehler zeigen einen Wertebereich von ±2,5◦C.
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Tabelle 4.4: Ordinatenabschnitte und Steigungen der Kurvenfits und deren Mittelwert
Parameter Messung 1 Messung 2 Messung 3 Mittelwert Einheit
Absolutwert 0,931 1,032 0,925 0,963 ◦C
Steigung 0,968 0,959 0,969 0,965 ◦C/◦C
sätzlichen Ungenauigkeit der Messung des TCF von Resonatoren und Oszillatoren von etwa
±0,22ppm/K entspricht. Die resultierende Messunsicherheit wird daher mit etwa ±1ppm/K
angenommen.
4.6 Vergleich mit relevanter Fachliteratur
Im Vergleich zu anderen Resonator-Technologien und -Topologien zeigen die hier ermittelten
Ergebnisse ähnliche Temperaturabhängigkeiten. Tabelle 4.5 listet hierbei die TCF-Werte des
analytischen Modells und den korrigierten Messungen sowie einige Literaturwerte für AlN-
Konturmoden-Resonatoren und andere Arten von AlN-basierten Resonatoren, beispielsweise
Thin-Film Bulk Acoustic Resonator (FBAR), auf [123].
Die aufgeführten Literaturwerte liegen zwischen -32,5 ppm/K und -23 ppm/K für AlN-ba-
sierte MEMS-Resonatoren. Die geringen Unterschiede zwischen berechneten, gemessenen
und veröffentlichten Werten für den TCF können auf den Aufbau und die Materialauswahl der
Resonatoren zurückgeführt werden. Daraus resultieren andere Zahlenwerte für den Absolut-
wert und die Temperaturabhängigkeit des äquivalenten Elastizitätsmoduls und der äquivalen-
ten Massendichte. Unter dieser Berücksichtigung gliedern sich die berechneten und gemes-
senen Werte gut in den Stand der Technik ein. Weiterhin kann an dieser Stelle die Schluss-
folgerung getroffen werden, dass die Temperaturabhängigkeit hauptsächlich auf den tempe-
raturabhängigen Elastizitätsmodul zurückgeführt werden kann und nur geringfügig von der
Resonatortopologie abhängt [123].
Tabelle 4.5: Vergleich der eigenen Berechnungen und Messungen zum TCF mit den Ergebnissen ande-
rer Autoren [123]
Referenz Resonator-Technologie / -Topologie TCF Einheit
[14] AlN-Konturmoden-Resonator -30 ppm/K
[15] AlN-FBAR -25 ppm/K
[20] AlN-Dualmoden-Resonator -30..-23 ppm/K
[32] AlN-auf-Si-Konturmoden-Resonator -31,1 ppm/K
[50] AlN-Konturmoden-Resonator -28 ppm/K
[64] AlN-Konturmoden-Resonator -30 ppm/K
[93] AlN-SAW-Resonator -26,7 ppm/K
[97] AlN-Konturmoden-Resonator -32,5 ppm/K
Diese Arbeit (Modell) AlN-Konturmoden-Resonator -28,1 ppm/K
Diese Arbeit (Messung) AlN-Konturmoden-Resonator -26..-20±1 ppm/K
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4.7 Ansätze zur Temperaturkompensation von MEMS-
Oszillatoren
In den vorherigen Abschnitten wurde gezeigt, dass die Resonanzfrequenz von piezoelektri-
schen Konturmoden-MEMS-Resonatoren mit steigender Temperatur abnimmt. Für kommer-
zielle Anwendungen, beispielsweise in einem Referenzoszillator, gilt es, diese Temperaturab-
hängigkeit zu kompensieren, um eine von äußeren Einflüssen möglichst unabhängige MEMS-
Oszillatorfunktionsgruppe zu erhalten. Dies kann in der Dünnfilmtechnologie, in der Aufbau-
technik des Oszillators sowie in der aktiven Schaltung des Oszillators bewerkstelligt werden
[14].
4.7.1 Modifikation der Dünnfilmtechnologie
Aufgrund der Tatsache, dass der TCF von MEMS-Resonatoren maßgeblich von der Tempe-
raturabhängigkeit des äquivalenten Elastizitätsmoduls abhängt, ergibt sich die Möglichkeit,
durch Hinzufügen eines zusätzlichen Materials in den Resonator den TCF zu modifizieren. In
der Literatur wird dies für gewöhnlich durch Einbringen einer SiO2-Lage mit positivem TCE
in den Schichtenstapel des Resonators bewirkt [14, 15]. Beispiele für die Temperaturkom-
pensation von BAW-Resonatoren liefern [15, 65]. In [98] wird die Temperaturkompensation
eines AlN-Konturmoden-Resonators beschrieben, bei dem durch Fertigung einer 750 nm-di-
cken SiO2-Lage unter der Masseelektrode der TCF von -28 ppm/K auf -3,4 ppm/K verringert
wurde [98]. Die AlN-Schichtdicke beträgt dabei 1µm.
Eigene Berechnungen mit dem analytischen Modell, welches um eine SiO2-Schicht zwi-
schen der AlN-Startschicht und der Molybdän-Masseelektrode erweitert wurde, liefern eine
benötigte SiO2-Schichtdicke von 2,8µm, was sich gut in die Literaturwerte eingliedert. Der
TCF des Resonators wird damit von -28,1 ppm/K auf 0,21 ppm/K reduziert. Durch das Hinzu-
fügen einer weiteren Schicht in den Aufbau des Resonators ist eine Änderung des äquivalenten
Elastizitätsmoduls und der äquivalenten Dichte zu verzeichnen. Eine Betrachtung der Ände-
rung der Materialparameter ist im Anhang unter Abschnitt 3 zu finden. Daher müssen die
Geometrieparameter des Resonators angepasst werden, um ähnliche Resonanzparameter zu
erhalten wie beim unkompensierten Resonator: w = 7,17µm, l = 171,2µm und N = 15. Die
Simulationsergebnisse des temperaturkompensierten MEMS-Oszillators bezüglich der Reso-
nanz- und Schwingfrequenz sind in Abbildung 4.10 enthalten.
Mit der Vergrößerung des Resonators geht eine Erhöhung der statischen Kapazitäten einher,
welche sich negativ auf die Schleifenverstärkung auswirkt. Da außerdem die Spannungsver-
stärkung des CMOS-Verstärkers bei geringen Temperaturen sinkt, schwingt der Oszillator erst
ab -25 ◦C. Während der Resonator einen TCF von 0,21 ppm/K aufweist, schwankt der TCF
des Oszillators um ±0,1ppm/K um den Mittelwert 0 ppm/K. Der Oszillator zeigt damit tem-
peraturunabhängiges Verhalten, was auch anhand der simulierten Kurven in Abbildung 4.10a
deutlich wird. Dieser Umstand ist auf die endliche Güte des Resonators zurückzuführen, wo-
durch der TCF des Oszillators immer leicht unterhalb dem des Resonators liegt. Daher weist
die Differenz zwischen der normierten Oszillationsfrequenz und der normierten Resonanzfre-
quenz des MEMS-Resonators immer noch ein mit steigender Temperatur fallendes Verhalten
auf, was in Abbildung 4.10b gezeigt ist.
Neben der Ausgangsfrequenz des Oszillators wurde per Simulation auch das Phasenrau-
schen des temperaturkompensierten Oszillators untersucht. Die Ergebnisse dieser Simulation
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Abbildung 4.10: Ergebnisse der Ausgangsfrequenz der Simulation des temperaturkompensierten
MEMS-Oszillators: (a) Simulierte Ausgangsfrequenz des MEMS-Oszillators über der
Umgebungstemperatur. Der resultierende TCF liegt bei 0 ppm/K. (b) Differenz zwi-
schen der normierten Ausgangsfrequenz des Oszillators und der Resonanzfrequenz
des Resonators. Die Differenz des TCF liegt bei -0,21 ppm/K.
sind in Abbildung 4.11 dargestellt. Abbildung 4.11a zeigt das Phasenrauschen bei den Fre-
quenzabständen 1 kHz, 10 kHz und 30 MHz, während in Abbildung 4.11b alle simulierten
Phasenrauschkurven in jeweils eigener Farbe aufgeführt sind.
Auch bei dieser Analyse wird auf Kurvenfits zurückgegriffen, deren Parameter in Tabel-
le 4.6 einer genaueren Betrachtung unterzogen werden. Da der mittlere Fehler größer als der
Unterschied zweier benachbarter Simulationspunkte ist, ist das -30 dB/Dekade-Gefälle wieder
unabhängig von der Umgebungstemperatur. Der Rauschflur zeigt eine lineare Abhängigkeit
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Abbildung 4.11: Ergebnisse des Phasenrauschens der Simulation des temperaturkompensierten
MEMS-Oszillators: (a) Temperaturabhängiges Phasenrauschen bei verschiedenen
Frequenzabständen fm von der Oszillationsfrequenz. Für jede Kurve wurde ein Kur-
venfit angewendet (schwarz-gestrichelte Geraden). Bei einem Frequenzabstand von
1 kHz schwankt das Phasenrauschen zwischen -89 dBc/Hz und -87 dBc/Hz ohne
erkennbaren Temperatureinfluss. Der Rauschflur, welcher bei einem Abstand von
30 MHz aufgenommen wurde, weist eine lineare Steigung mit der Temperatur von
-139 dBc/Hz bis -131 dBc/Hz auf. (b) Phasenrauschen des Oszillators mit der Tempe-
ratur als Kurvenparameter. Die unterschiedlichen Umgebungstemperaturen schlagen
sich in verschiedenen Farben der abgebildeten Kurven nieder.
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Tabelle 4.6: Auswertung der Simulationsergebnisse des Phasenrauschens für die technologische Tem-
peraturkompensation bei verschiedenen Frequenzabständen von der Oszillationsfrequenz
Parameter fm = 1kHz fm = 10kHz fm = 30MHz Einheit
Geringstes Phasenrauschen -89 -119 -139 dBc/Hz
Höchstes Phasenrauschen -87 -117 -131 dBc/Hz
Kurvenfit: Absolutwert bei 25 ◦C -88,2 -118,0 -135,6 dBc/Hz
Kurvenfit: Gradient -0,010 -0,010 0,059 dB/K
Kurvenfit: Mittlerer Fehler 0,342 0,304 0,080 dB
von der Umgebungstemperatur mit 0,059 dB/K bei einer absoluten Zunahme mit steigender
Temperatur von -139 dBc/Hz bis -131 dBc/Hz. Zu beachten ist hierbei, dass sich durch die
Geometrie- und damit die Parameteränderung des Resonators das Phasenrauschen um etwa
7 dB verringert hat, was auf eine Änderung der belasteten Resonatorgüte zurückzuführen ist.
Der steigende Rauschflur ist wieder durch die geringere Großsignalverstärkung und höhere
Rauschzahl des Verstärkers bei hohen Temperaturen sowie das gestiegene thermische Rau-
schen zu begründen.
Diese Art der Kompensation hat allerdings zwei Nachteile: Aufgrund ihrer benötigten Dicke
kann diese Schicht nicht durch thermische Oxidation erzeugt werden, sondern muss durch
Verfahren der Schichtherstellung abgeschieden werden [14]. Außerdem ist zu erwarten, dass
sich der Gütefaktor durch die Erweiterung mit SiO2 verringert [14]. Aufgrund des erhöhten
Aufwandes in der Dünnschichttechnologie ist dieses Verfahren im Rahmen der vorliegenden
Arbeit nur in der Simulation betrachtet worden.
4.7.2 Vortemperieren des Resonators mittels Heizelement
Eine weitere Möglichkeit der Temperaturkompensation von MEMS-Resonatoren ist das Vor-
temperieren des Resonators auf Temperaturen oberhalb der Umgebungstemperatur. Dadurch
bleibt die Resonatortemperatur konstant und die Betriebsparameter unverändert. Zur Realisie-
rung werden in der Literatur einige Möglichkeiten vorgeschlagen, von denen an dieser Stelle
drei vorgestellt werden.
In [129] wird die Masse-Elektrode als Mäander strukturiert und damit ein Heizwiderstand
geschaffen. Mit einer Heizleistung von weniger als 5 mW kann der Resonator auf 100 ◦C
aufgeheizt werden. Dieses Verfahren bewirkt zwar eine Temperaturstabilisierung, jedoch wird
durch die nicht mehr vollflächige Masse der piezoelektrische Koppelfaktor verringert, was
eine Gütereduktion nach sich zieht [97].
Ein alternativer Ansatz wird daraufhin von [97] geliefert. Hier wird während der Resona-
torfertigung eine Opferschicht auf dem Resonator abgeschieden und darauf eine Nano-Heiz-
platte, bestehend aus einem mäanderförmigen Heizwiderstand auf einer SiO2-Lage, gefertigt.
Nach Entfernen der Opferschicht bleibt zwischen Heizplatte und Resonator ein Luftspalt von
250 nm. Dieser reicht aus, um den Resonator während des Betriebes mit 6 mW Heizleistung
auf einer Temperatur von 100 ◦C zu halten.
Neben den vorgestellten Möglichkeiten, den Heizmäander in der Masseelektrode oder ei-
ner Nano-Heizplatte zu implementieren, existiert die Möglichkeit, in der Lage der Signal-
elektroden Heizwiderstände zu fertigen. In [128] wird eine Mäanderstruktur am Rande des
Resonators neben den Elektroden erzeugt. Ein Mikrocontroller misst die Umgebungstempe-
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ratur mit Hilfe eines Temperaturschaltkreises und regelt mit einer Wertetabelle den Heizstrom
und damit die Temperatur des Resonators. Die Wertetabelle ist dabei an die Schwingfrequenz
des Oszillators angepasst, in dem der Resonator eingesetzt ist. Dadurch ist eine viel genauere
Kompensation möglich als durch die Fixierung des Resonators, da sich, wie in Abschnitt 4.1
gezeigt, die TCF-Werte für Oszillator und Resonator unterscheiden können. Die erreichbare
Genauigkeit liegt bei 1,7 ppm zwischen -25 ◦C und 85 ◦C [128].
Da auch bei dieser gezeigten Temperaturkompensationen starke Technologiemodifikationen
notwendig sind, wurde dieser Ansatz für die vorliegende Arbeit ebenfalls in der Praxis nicht
weiter verfolgt.
4.7.3 Schaltungstechnische Temperaturkompensation
Eine Temperaturkompensation kann nicht nur im Resonator, sondern auch auf elektronischer
Seite des Oszillators erfolgen. Eine Möglichkeit, MEMS-Oszillatoren abzustimmen und damit
eine Temperaturkompensation zu erreichen, ist der Einsatz eines Varaktors wie in [144]. Mit
Hilfe des Varaktors wird der MEMS-Resonator zwischen seiner Serien- und Parallel-Resonanz
betrieben. Die maximale Abstimmung entspricht 611 ppm. Obwohl der Ansatz sowohl vom
Platz- als auch vom Leistungsbedarf als vorteilhaft angesehen werden kann, ist der Abstimm-
bereich des MEMS-Oszillators zu klein, um die in Abbildung 4.5 gezeigten Abweichungen
von etwa 3000 ppm zu kompensieren. Des Weiteren sinkt der Abstimmbereich mit steigen-
der Güte und steigendem piezoelektrischen Koppelfaktor k2t [144] zugunsten eines geringen
Phasenrauschens.
Da die Schwingfrequenz des Oszillators nur in der Nähe der Resonanzfrequenz des MEMS-
Resonators liegt und gemäß dem Barkhausen-Kriterium durch das Zusammenspiel von Reso-
nator und Verstärker bestimmt wird, kann auch durch die geeignete Steuerung der Betrieb-
sparameter des Verstärkers die Ausgangsfrequenz des Oszillators manipuliert werden. Diese
Abstimmung kann beispielsweise über die Steilheit gm des Transistors erfolgen. Über die Än-
derung der Betriebsspannung wird in [153] die Steilheit zwischen 0 mS und 43 mS variiert,
was eine Variation der Oszillationsfrequenz um bis zu 1500 ppm ermöglicht. Dennoch ist die-
ser Abstimmbereich immer noch zu gering, als dass er der Variation der Resonanzfrequenz des
MEMS-Resonators über den in dieser Arbeit betrachteten Temperaturbereich von -35 ◦C und
85 ◦C entgegenwirken könnte. Für einen kleineren Temperaturbereich von etwa ∆T = 60◦C
ist diese Methode der Kompensation sehr praktikabel, da der Oszillator eine Leistungsauf-
nahme von lediglich 6,9 mW und aufgrund seiner Einfachheit nur einen geringen Platzbedarf
aufweist [153].
Eine dritte Möglichkeit auf elektronischem Wege die Schwingfrequenz von Oszillatoren
zu fixieren ist der Einsatz einer Phase-Locked Loop (PLL) auf Basis eines MEMS-Refe-
renzoszillators und eines Temperaturschaltkreises [87]. Durch die geeignete Anpassung des
Schleifenzählers anhand der gemessenen Umgebungstemperatur wurde eine Genauigkeit von
40 ppm zwischen -20 ◦C und 85 ◦C erreicht. Unter den veröffentlichten Methoden der schal-
tungstechnischen Temperaturkompensation ist diese die erfolgversprechendste, da nicht nur
eine gute Abstimmbarkeit und damit Temperaturkompensation möglich ist, sondern auch die
Ausgangsfrequenz temperaturstabil variiert werden kann. Des Weiteren überträgt sich das ge-
ringe Phasenrauschen des MEMS-Referenzoszillators auf das Phasenrauschen der gesamten
Oszillatorschaltung nahe der Trägerfrequenz.
Dissertation 79





Eine Teilaufgabe der vorliegenden Arbeit sind der Entwurf und die Implementierung von
MEMS-Oszillatoren auf dem SiCer-Substrat. Im nachfolgenden Kapitel werden anhand ei-
nes Festfrequenzoszillators die Entwurfs- und Fertigungsschritte exemplarisch gezeigt. Dafür
werden zuerst die Entwurfsrichtlinien für die SiCer-Technologie definiert. Im Anschluss daran
werden ein Entwurfs- und Optimierungskonzept für phasenrauscharme MEMS-Oszillatoren
auf dem SiCer-Substrat herausgearbeitet, der Entwurf des Festfrequenzoszillators gezeigt und
die genannte Methodik an drei Beispielen von MEMS-Oszillatoren demonstriert.
5.1 Entwurfsrichtlinien der SiCer-Technologie
Vor der Beschreibung der Entwurfsvorgaben und des Modulentwurfs müssen zunächst die
Entwurfsrichtlinien der in Kapitel 3 beschrieben SiCer-Technologie formuliert werden. Diese
lassen sich in drei Klassen einteilen: Die Strukturauflösung der Dünnschichttechnologie, die
Entwurfsrichtlinien der LTCC-Technologie sowie Entwurfsregeln für die Modulimplementie-
rung auf dem SiCer-Substrat selbst. Diese Richtlinien werden schematisch in Abbildung 5.1
verdeutlicht und im Folgenden separat erläutert.
Strukturauflösung der Dünnschichttechnologie
Aufgrund ihrer hohen Strukturauflösung ist die Silizium-Dünnschichttechnologie für die Ferti-
gung von HF-MEMS-Resonatoren gut geeignet. Abhängig von den verwendeten Anlagen sind
hier Genauigkeiten bis in den Nanometerbereich erzielbar [90]. Um hochqualitative technolo-
gische Resultate zu erhalten, sind minimale Leiterbahnbreiten und -abstände von 800-1000 nm
festgelegt worden, wie in Abbildung 5.1a verdeutlicht wird. Daraus resultiert eine theoretisch
erreichbare maximale Resonanzfrequenz von etwa 3 GHz.
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Abbildung 5.1: Entwurfsrichtlinien der SiCer-Technologie: (a) Strukturauflösung der Dünnschicht-
technologie: Leiterbreiten und -abstände, (b) Entwurfsbeschränkungen der LTCC-
Technologie: Leiterbreiten und -abstände, Viadurchmesser und -abstände, (c) Vorga-
ben zu Mindestmaßen der Modulimplementierung
Entwurfsrichtlinien der LTCC-Technologie
Mit der genutzten LTCC-Technologie ist es nachgewiesenermaßen möglich, Via-Durchmes-
ser von 75µm und minimale Leitungsbreiten von 40µm technologisch zu realisieren [29]. Für
praktische Arbeiten wurde jedoch eine gröbere Auflösung als Entwurfsminimum festgelegt,
um die Fertigung zu vereinfachen. Vias werden mit einem Durchmesser von 150µm verwen-
det. Mehrere Vias in Reihe müssen einen Mittelpunktabstand von mindestens dem Dreifachen
des Via-Durchmessers, also 450µm, aufweisen, um eine Perforation des Substrates zu ver-
hindern. Des Weiteren sind die minimale Breite und der Abstand von Leiterzügen auf 100µm
festgelegt worden, was auch in Abbildung 5.1b dargestellt wird. Diese Entwurfsrichtlinien
wurden zusammen mit den möglichen Vias sowie den nötigen Geometrien für die Bestückung
von SMD-Bauelementen und CMOS-Schaltkreisen in einer Technologiedefinition in Keysight
Advanced Design System 2017 [55] implementiert.
Vorgaben zur Modulimplementierung auf dem SiCer-Substrat
Neben den Betrachtungen zu den Einzeltechnologien auf Silizium- und LTCC-Basis müs-
sen speziell für die Modulimplementierung auf dem SiCer-Substrat Entwurfsregeln definiert
werden. Diese betreffen die einzuhaltenden Geometrien bei der Vereinzelung der MEMS-Bau-
elemente und der großräumigen Silizium-Strukturierung mittels isotropem Nassätzen. Um die
Unterätzung der Dünnschichten zu verhindern, muss ein Sicherheitsabstand von 400µm zwi-
schen den gefertigten Dünnschichtstrukturen und dem Ätzgraben eingehalten werden. Weiter-
hin, sofern Bondverbindungen benötigt werden, müssen die Gräben, in denen das Silizium ge-
ätzt wird, mindestens 600µm breit sein. Damit ist genug Platz für das Bondwerkzeug geschaf-
fen. Diese beiden Vorgaben sind in Abbildung 5.1c in Form von zwei GSG-Messstrukturen
dargestellt. Unterhalb der Signalleitung ist die piezoelektrische AlN-Schicht gekennzeichnet.
Für das Befestigen des keramischen Gehäuses der MEMS-Bauelemente mittels Löten oder
Kleben ist ein Silber-Rahmen vorgesehen, welcher 2 mm breit sein muss und einen Sicher-
heitsabstand zu den MEMS-Bauelementen von ebenfalls 2 mm einhalten sollte. Eine Zeich-
nung des Rahmens ist nicht in Abbildung 5.1 enthalten, da er schon in Abbildung 3.4 gezeigt
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wurde.
An dieser Stelle ist es wichtig zu erwähnen, dass gerade die Modulimplementierung auf
dem SiCer-Substrat einen maßgeblichen Einfluss auf die in Kapitel 3 definierten Parameter
Integrations- und Miniaturisierungsgrad zeigt. Daher ist nicht nur im Komponentenentwurf,
sondern besonders im Entwurf des Gesamtaufbaus des Oszillators auf eine kompakte Bauform
zu achten.
5.2 Durchgängiger Entwurfsablauf für SiCer-MEMS-
Oszillatoren
Für die Oszillatorentwürfe wurde eine hierarchieübergreifende Entwurfs- und Implementie-
rungsstrategie entwickelt, mit der die bisher getrennten Entwürfen von MEMS- und CMOS-
Baugruppen zu einem gemeinsamen Entwurfskonzept vereinigt werden. Ziel des Entwurfs-
konzepts ist es, mit der eben genannten vereinten Entwurf von Mikroelektronik und Mi-
kroelektromechanik ein optimiertes Phasenrauschen bei einem gleichzeitig minimaler Zahl
an Entwurfszyklen zu erreichen. Weiterhin kann, wie später noch gezeigt wird, durch einen
durchgängigen Entwurf eine sehr gute Übereinstimmung zwischen Simultions- und Messer-
gebnissen erzielt werden. Die Prozedur, welche in Abbildung 5.2 grafisch verdeutlicht wird
und farblich in Systemebene (grau), elektrische Ebene (rot) und Hardware-Ebene (grün) un-
terteilt ist, läuft wie folgt ab [121, 119, 124]: Zuerst werden die Entwurfsziele für den MEMS-
Oszillator formuliert und daraus eine geeignete Schaltung als Blockschaltbild für den Os-
zillatorentwurf abgeleitet. Der MEMS-Resonator wird dann im zweiten Schritt auf elektri-
scher Ebene als Ersatzschaltbild entworfen und im dritten Schritt zusammen mit dem Entwurf
des kompletten MEMS-Oszillators auf ein niedriges Phasenrauschen und eine ausreichende
Schleifenverstärkung hin optimiert. Im vierten Schritt werden Resonatoren mit verschiedenen
Geometrien synthetisiert und nebeneinander in einem eindimensionalen Array gefertigt. Da
im Resonatorentwurf lediglich der Faktor l · (N−1) eine Rolle spielt, und nicht die absolute
Fingerlänge l oder Fingerzahl N, besteht hier ein Freiheitsgrad, aufgrund dessen für ein ge-
gebenes Ersatzschaltbild mehrere Geometrien möglich sind. Diese Methode ist auch anwend-
bar, um vorhandenen Güte- und Parameterschwankungen entgegenzuwirken. Weiterhin ist es
denkbar, Resonatoren mit verschiedenen Resonanzfrequenzen zu integrieren, um einen Oszil-
latorentwurf für mehrere Anwendungen nutzen zu können. Die Resonatoren werden nach der
Fertigung im fünften Schritt elektrisch vermessen, charakterisiert und als modifiziertes BvD-
Modell für die Simulation bereitgestellt. Im sechsten Schritt werden die Resonator-Modelle
zusammen mit dem CMOS-Schaltkreis simuliert. Werden die Entwurfsvorgaben erreicht, so
wird im siebten Schritt die Konfiguration mit dem geringsten Phasenrauschen identifiziert.
Zuletzt erfolgt die Implementierung der Oszillatorschaltung auf dem SiCer-Substrat, also die
Bestückung externer Bauelemente, die Drahtbondverbindung und Häusung des geeigneten
Resonators sowie im Anschluss die Messung des Oszillatormoduls und der Vergleich mit der
Simulation.
5.3 Entwurfsvorgaben und Spezifikation
Der Festfrequenzoszillator ist als Lokaloszillator (LO) für den Einsatz in einem HF-Emp-
fänger konzipiert. Der MEMS-Oszillator treibt dabei einen CMOS-Mischer an dessen LO-
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1. Formulierung von Entwurfszielen und Toplevel-Oszillatorentwurf
2. Elektrischer Entwurf des Resonators als Ersatzschaltbild (Rm, Lm, Cm)
3. Entwurf, Optimierung des kompletten Oszillators auf elektrischer Ebene
4. Synthese, Herstellung verschiedener SiCer-MEMS-Resonatorstrukturen




7. Auswahl der Konfiguration mit dem geringsten Phasenrauschen,




Abbildung 5.2: Methode zum hierarchieübergreifenden Entwurf von MEMS-Oszillatoren auf dem
SiCer-Substrat mit dem Entwurf auf Systemebene (grau), dem Entwurf und der Op-
timierung des Oszillators auf elektrischer Ebene (rot) und der Messung, Optimierung
und Verifikation auf Hardware-Ebene (grün) [119, 121, 124].
Eingang und ermöglicht dadurch die Herabsetzung des hochfrequenten Eingangssignals auf
die Zwischenfrequenz. Oszillator, Mischer sowie ein LNA für eine Bandmittenfrequenz von
800 MHz sind auf dem gleichen, im Jahre 2015 innerhalb der Forschungsgruppe MUSIK
entworfenen Halbleiterchip MU1501 integriert [116, 125]. Der Mischer weist, typisch für
CMOS-Schaltungen, einen hohen Eingangswiderstand auf. Tabelle 5.1 zeigt die resultierende
Spezifikation, welche ausschnittsweise schon in [81, 112, 116, 117, 125] veröffentlicht wurde.
Laut der in [112] beschriebenen Systemsimulation wird eine Error-Vector Magnitude (EVM)
des Empfängers von 0,5 % bei einem Phasenrauschen von kleiner als -75 dBc/Hz erreicht.
Aus den Entwurfsspezifikationen folgt ein Oszillatorschaltbild auf Schaltungsblockebene,
dargestellt in Abbildung 5.3 [116, 117, 121, 125]. Der Oszillator besteht aus einer CMOS-
Schaltung für den elektronischen, aktiven Teil, welcher in der 180 nm-Technologie von X-
Tabelle 5.1: Spezifikation des Festfrequenzoszillators
Parameter Spezifikation Einheit
Betriebsspannung VDD 1,8 V
Oszillationsfrequenz f0 600 MHz
Art der Lastbeschaltung symmetrisch –
Lastbeschaltung ZL pro Ausgangstor Reihenschaltung CL, RL –
Lastwiderstand RL 2 kΩ
Lastkapazität CL 4 pF
Ausgangsspannungsamplitude 350 ... 750 mV
Ausgangsleistung -18 ... -11,5 dBm
Phasenrauschen bei fm = 1kHz <−75 dBc/Hz
Phasenrauschen bei fm = 10kHz <−105 dBc/Hz
Phasenrauschflur <−130 dBc/Hz
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Abbildung 5.3: Oszillatorschaltbild auf Schaltungsblockebene [116, 121, 125]. Im hellgrauen Bereich
ist der MEMS-Resonator abgebildet. Gelb hinterlegt ist die CMOS-Schaltung, wel-
che aus einem Verstärker, einem Puffer sowie aus einer Bias-Schaltung besteht. Be-
stückung, Verdrahtung und Messung der differentiellen Ausgangsspannung wird auf
dem blau gezeichneten LTCC-Substrat vollzogen.
FAB [145] implementiert ist, sowie einem Konturmoden-MEMS-Resonator als frequenzse-
lektive Rückkopplung des Verstärkers, gefertigt auf der Silizium-Seite des SiCer-Substrats.
Der aktive Teil wiederum ist unterteilt in den Verstärker im Oszillatorkreis, eine Arbeitspunkt-
schaltung und einen Puffer, welcher das differentielle Ausgangssignal bereitstellt. Dieses ist
auf dem LTCC-Teil des SiCer-Substrats mittels Waferprober messbar. Weiterhin sind auf dem
LTCC-Substrat die HF-Leitungen zwischen MEMS-Resonator und CMOS-Schaltung enthal-
ten. Der Widerstand R1 soll den Ausgangswiderstand des Verstärkers erhöhen und die Ein-
gangsleistung des Resonators und damit Nichtlinearitäten in der MEMS-Struktur verringern.
Rbias dient dazu, den benötigten Gleichstrom Ibias = 100µA aus der Betriebsspannung und dem
Eingangswiderstand der Bias-Schaltung bereitzustellen. Er wurde initial zu 4,7 kΩ dimensio-
niert und kann bei Bedarf angepasst werden, um den Arbeitspunkt geeignet zu modifizieren,
beispielsweise für eine Anpassung der Verstärkung.
5.4 Unterteilung der Entwurfsaufgabe in Teilentwürfe
Nach der Erarbeitung der Spezifikation und der Oszillatorschaltung auf Blockebene wer-
den nun die Entwürfe der einzelnen Baugruppen des Oszillators erläutert. Die Unterteilung
geschieht in den mikroelektronischen Schaltungsteil auf dem CMOS-Chip und den mikro-
elektromechanischen Teil, welcher direkt auf dem SiCer-Substrat gefertigt wird.
5.4.1 Durchgängiger Entwurf des MEMS-Resonators
Anhand der Spezifikation in Tabelle 5.1 wird im Folgenden der Resonator mit Hilfe der in
Abbildung 2.10 beschriebenen Prozedur entworfen. Da in Tabelle 5.1 lediglich die Resonanz-
frequenz f0 spezifiziert ist, müssen die Parameter Güte Q und Resonanzwiderstand Rm zusätz-
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lich angegeben werden. Die Entwurfsziele dieser Werte werden anhand von Erfahrungswerten
bisheriger Resonatormessungen in der Forschungsgruppe [117] sowie anhand aktueller For-
schungsergebnisse, beispielsweise aus [25, 88, 150, 151], erstellt und sind in Tabelle 5.2 ange-
geben. Für die Güte wurde, basierend auf vorherigen Messwerten, der Wert 2000 gewählt. Um
Güteschwankungen entgegenzuwirken und Spielraum für das Barkhausenkriterium zu lassen,
ist der Resonanzwiderstand zu 50 Ω dimensioniert worden. So kann das Barkhausenkriterium
auch bei Güten von kleiner als 2000 erfüllt werden.
Aus den Entwurfszielen können an dieser Stelle die elektrischen Parameter Lm und Cm
anhand von (2.49) und (2.42) errechnet werden:
Lm =
QRm
2pi f0 ≈ 26,53µH, Cm =
1
(2pi f0)2Lm ≈ 2,65fF (5.1)
Zu beachten ist hierbei, dass die Ersatzschaltbildparameter Fertigungsschwankungen im Pro-
zentbereich unterworfen sind und die hier angegebene Genauigkeit nur für den Entwurf und
die Simulation genutzt werden können. Zur Nachbildung einer Oszillatorimplementierung
müssen in jedem Fall die gemessenen elektrischen Parameter Verwendung finden.
Zur technologischen Realisierung werden weiterhin die geometrischen Parameter benötigt,
welche unter Zuhilfenahme des Entwurfsablaufs in Tabelle 2.10 aus f0, Q und Rm errechnet
werden können. Als Demonstrationsbeispiel wurde hier das maximale Verhältnis aus Fin-
gerlänge zu Gesamtweite zu 2 gewählt. Die resultierenden geometrischen Parameter des 9-
Finger-Resonators finden sich ebenfalls in Tabelle 5.2. Die sich daraus ergebenden Überset-













Damit ist der MEMS-Resonator vollständig entworfen und kann gefertigt werden. Für die
Modellierung der Nichtlinearität in der Oszillatorsimulation wird der Duffing-Parameter δ mit
-1·1016 V/(A3s) angenommen.
5.4.2 Entwurf der integrierten CMOS-Schaltung
Die Hauptaufgabe beim Entwurf der CMOS-Schaltung besteht in der Topologieauswahl der
Einzelmodule und in der optimalen Dimensionierung, um Parameterschwankungen bei der
Tabelle 5.2: Spezifikation des Resonators mit Beispieldimensionierung
Parameter Spezifikation Einheit
Resonanzfrequenz f0 600 MHz
Spezifikation Güte Q 2000 –
Resonanzwiderstand Rm 50 Ω
Elementweite w 8,53 µm
Geometrische Fingerlänge l 139 µm
Größen Fingerzahl N 9 –
Resonatorbreite W 76,8 µm
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Fertigung der MEMS-Resonatoren, gerade bei der Resonatorgüte Q, entgegenzuwirken. Da-
her sollte der Verstärker im Oszillatorkreis eine hohe Spannungsverstärkung sowie eine ho-
he Bandbreite aufweisen. Alle Schaltungsblöcke sind auf geringes Rauschen dimensioniert
worden. Die Transistoren sind also nicht in Minimalgrößen eingesetzt und weisen in den Ver-
stärkerschaltungen große Transadmittanzen gm auf. Nachfolgend wird genauer auf die Schalt-
bilder des Verstärkers und des Puffers eingegangen, da diese die Funktionalität der CMOS-
Schaltung beinhalten. Weitere Teilschaltungen sowie die komplette Dimensionierung sind im
Anhang in Abschnitt 5 zu finden.
Verstärker im Oszillatorkreis
Gemäß den Betrachtungen zum Rauschen in Abschnitt 2.5 ist ein einstufiger PMOS-Source-
Verstärker basierend auf dem Transistor M1 ausgewählt worden, dessen Schaltbild in Abbil-
dung 5.4 gezeigt ist [6, 94, 116, 117, 121, 125]. Die hohe Verstärkung wird durch die Source-
Schaltung erreicht, während ein einfacher, einstufiger Aufbau die nötige Bandbreite garantiert.
Zur Arbeitspunkteinstellung und als aktive Last dient ein NMOS-Stromspiegel bestehend aus
M2 und M3, welcher mit seinem großen Ausgangswiderstand eine hohe Spannungsverstärkung
begünstigt [6]. Die Gate-Spannung wird mit einem hochohmigen Spannungsteiler R1, R2 be-
stimmt. Weiterhin dient ein Kondensator C1 am Eingang des Verstärkers als Bedämpfung der
in der Simulation aufgetretenen unerwünschten Schwingungsneigung der Rückkopplung.
Für den Entwurf und die Dimensionierung der Verstärkerschaltung haben die Betrachtun-
gen aus Abschnitt 2.5.1 Einfluss genommen. Die Transistoren des Stromspiegels sind für eine
180 nm-Technologie relativ groß ausgelegt, was sich positiv auf ein geringes 1/ f -Rauschen
auswirkt. Beim verstärkenden Transistor M1 musste die Gatelänge aufgrund der Bandbreiten-
spezifikation minimal bleiben, jedoch ist die Weite zugunsten eines geringen 1/ f -Rauschens
und einer hohen Steilheit gm groß gewählt. Weiterhin sorgt der Stromspiegel für einen großen
Ausgangswiderstand und der Eingangsspannungsteiler für einen hohen Eingangswiderstand,
was wiederum das thermische Verstärkerrauschen verkleinert. Der Verstärker zeichnet sich
durch eine Spannungsverstärkung vom Betrag |Av(0)| = 24dB sowie einer 3 dB-Bandbreite










Abbildung 5.4: Schaltbild des Verstärkers basierend auf einer Source-Schaltung mit Stromspiegellast
(M1, M2, M3) [6, 94, 116, 117, 121, 125]. Die Gate-Spannung wird mit dem Spannungs-




Der differentielle Puffer stellt flächenmäßig den größten Schaltungsteil dar, was schon aus dem
Schaltbild in Abbildung 5.5 ersichtlich wird [117, 125]. Er soll den Oszillatorkreis möglichst
wenig belasten und dem CMOS-Mischer als Lastbeschaltung die benötigte Signalleistung zur
Verfügung stellen. Da sie eine hohe Eingangsimpedanz aufweisen soll, ist für die Eingangs-
stufe eine Drain-Schaltung basierend auf dem Transistor M1 verwendet worden, dessen Gate-
Spannung von M2 und M3 ebenfalls hochohmig eingestellt wird. Aufgrund der Notwendigkeit
eines differentiellen Ausgangssignals wird eine Phasendrehung von 180 ◦ benötigt, welche
mit der nachgeschalteten Kombination aus Hoch- und Tiefpassfilter, bestehend aus C2, R1, R2,
C3, erzeugt wird. Dabei sind die Widerstände gleich dimensioniert und die Kondensatoren so
aufeinander abgestimmt, dass die Knickfrequenzen von Hochpass und Tiefpass jeweils bei
dem Zehnfachen bzw. bei einem Zehntel der Arbeitsfrequenz von 600 MHz liegen. C3 wurde
dabei etwas größer entworfen, da C2 eine parasitäre Kapazität zum Substrat zeigt. Die beiden
um 180 ◦ zueinander phasenverschobenen Signale werden im Anschluss durch zwei bauglei-
che Differenzverstärker (engl.: Differential Amplifier (DA)) DA1 und DA2 auf die benötigte
Signalamplitude verstärkt. Der Arbeitspunkt der beiden Differenzverstärker wird durch die
Rückkoppelwiderstände R3 und R4 eingestellt. Am Ausgang der Schaltung sorgen zwei in
Drain-Schaltung betriebene Transistoren M8 und M10 für den nötigen Ausgangsstrom für die
Lastbeschaltung. Für die Arbeitspunkte der einzelnen Transistorstufen sorgt eine Stromspie-
gelbank, bestehend aus M4, M5, M6, M7, M9 und M11.
5.5 Multiphysikalische Systemsimulation
In der Simulation von Oszillatoren sind verschiedene Parameter von Interesse. Zum einen
spielt bei Erfüllung des Barkhausenkriteriums die Schwingfrequenz eine große Rolle, welche


























Abbildung 5.5: Schaltbild des differentiellen Puffers [117, 125]. Die Drain-Schaltung M1, M2, M3 als
Eingangsstufe treibt die Kombination aus Hoch- und Tiefpassfilter C2, R1, R2, C3, wel-
che zwei Ausgangssignale mit einer Phasendrehung von 180 ◦ zueinander bereitstellt.
Dieses differentielle Signal wird durch zwei Differenzverstärker (DA1, DA2) verstärkt
und mittels zweier Drain-Schaltungen (M8, M9, M10, M11) auf den Ausgang geführt.
88
5 Exemplarische Implementierung eines SiCer-MEMS-Oszillators
Weiterhin sind das Spektrum mit Informationen zu Ausgangsleistung und der Generierung
von Harmonischen sowie das Phasenrauschen wichtig für den Betrieb des Oszillators. Alle
Simulationen wurden mit Cadence Virtuoso IC 6.1.7 [18] durchgeführt, in dem bereits die
Modelle der Transistoren vorliegen. Für den MEMS-Resonator wird das aus dem analytischen
Modell generierte Schaltbild genutzt, welches auf Basis der Spezifikationsparameter durch das
Verilog-A-Skript automatisch erstellt wurde.
5.5.1 Schleifenverstärkung – Barkhausenkriterium
Die Erfüllung des Barkhausenkriteriums kann mit der Stability Analysis, welche eigentlich zur
Stabilitätsprüfung rückgekoppelter Systeme genutzt wird, getestet werden. Sie wird ebenfalls
bei der Verifikation von Oszillatoren verwendet, um die Schwingungsneigung zu bestätigen,
die Schleifenverstärkung zu berechnen und die Oszillationsfrequenz zu bestimmen. Die Si-
mulationsergebnisse in Abbildung 5.6 zeigen eine Oszillationsfrequenz von 600,7 MHz, bei
der die Phasendrehung der Schleifenverstärkung genau 0 ◦ entspricht. Dort liegt der Betrag
der Schleifenverstärkung bei 5,6 dB. Eine Oszillation würde in dieser Konfiguration also auf-
treten. Auf eine Nachjustierung der Resonanzfrequenz wurde aufgrund von prozessbedingten
Schwankungen zwischen 2 % und 5 % verzichtet.
5.5.2 Spektrum und Einseitenbandphasenrauschen
Zur Simulation eines Frequenzspektrums wird die Methode Harmonic Balance (HB) verwen-
det. Diese eignet sich besonders zur Analyse der nichtlinearen Eigenschaften von HF-Schal-
tungen, wie beispielsweise bei Mischern, Oszillatoren und Leistungsverstärkern [63]. Dabei
wird die zu untersuchende Schaltung in zwei Blöcke aufgeteilt: einen linearen und einen nicht-
linearen Anteil. Während der lineare Anteil im Frequenzbereich beschrieben wird, geschieht
die Lösung des nichtlinearen Teils im Zeitbereich mittels einer Linearkombination linear un-
abhängiger Sinusterme. Die HB-Analyse untersucht nun die Schnittstelle dieser beiden Schal-
Frequenz [MHz]



























Abbildung 5.6: Schleifenverstärkung in Betrag und Phase. Zuerst wird die Frequenz ermittelt, bei der
die Phasendrehung 0 ◦ entspricht. Bei dieser Frequenz wird der Betrag der Schleifen-
verstärkung betrachtet. Bei der Oszillationsfrequenz von 600,7 MHz beträgt die Schlei-
fenverstärkung 5,6 dB, eine Oszillation wird sich also einstellen.
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tungsblöcke mittels schneller Fourier-Transformation und sucht Strom- und Spannungsbezie-
hungen, damit die Kirchhoffgleichungen erfüllt sind [63]. Aufgrund der vorliegenden Nichtli-
nearität können mehrere Lösungen existieren. Während sich in aufgebauten Schaltungen im-
mer eine dominante Lösung durchsetzt, kann es bei der Simulation durchaus vorkommen, dass
eine nicht-dominante Lösung gefunden wird [74]. Daher ist immer eine manuelle Kontrolle
der Ergebnisse erforderlich.
In den nachfolgenden Erläuterungen wird davon ausgegangen, dass der Resonator nur eine
Resonanzfrequenz besitzt, der Oszillator also auf einer Frequenz schwingt. Daraus folgt, dass
sich das Spektrum am Ausgang lediglich aus den Harmonischen der Schwingfrequenz des
Oszillators zusammensetzt. Abbildung 5.7 zeigt dieses Spektrum für die ersten fünf Harmo-
nischen sowie das Phasenrauschen des Oszillators.
Bei der Schwingfrequenz von 600,7 MHz beträgt die Ausgangsleistung -11 dBm. Durch
Nichtlinearitäten im MEMS-Resonator und in der CMOS-Schaltung werden weitere Harmoni-
sche erzeugt, wobei gerade Harmonische aufgrund der differentiellen Ausführung unterdrückt
werden. Am stärksten wirkt sich die dritte Harmonische mit -38 dBm aus. Gemessen an der
Spezifikation ist die Ausgangsleistung um 0,5 dB zu hoch, was jedoch aufgrund der geringen
Abweichung tolerierbar ist. Des weiteren können parasitäre Effekte im Aufbau des Oszillators
eine Verringerung der Ausgangsleistung bewirken.
Neben dem Spektrum ist für einen Oszillator auch das Phasenrauschen von großer Bedeu-
tung. Aufbauend auf der HB-Analyse existiert in Cadence Virtuoso die HB-Noise-Analyse,
welche nichtlineare Rausch-Simulationen ermöglicht. Diese sind im Großsignalbetrieb des
Oszillators erforderlich, da Rauschbeiträge der Harmonischen durch nichtlineare Effekte in
die Oszillationsfrequenz gemischt werden. Die resultierende Phasenrauschkurve ist Abbil-
dung 5.7b zu entnehmen. Bei einem Abstand von 1 kHz von der Oszillationsfrequenz be-
trägt das Phasenrauschen -89 dBc/Hz. Der Rauschflur liegt bei -144 dBc/Hz und weist mit der





















101 102 103 104 105 106 107


























Abbildung 5.7: (a) Spektrum des MEMS-Oszillators. Bei der Schwingfrequenz von 600,7 MHz beträgt
die differentielle Ausgangsleistung -11 dBm. Den stärksten ungewollten Frequenzanteil
bildet die dritte Harmonische mit -38 dBm. Die Spezifikation für die Ausgangsleistung
ist ebenfalls eingezeichnet und wird sehr gut eingehalten. (b) Simuliertes Phasenrau-
schen des MEMS-Oszillators. Bei einem Abstand von 1 kHz von der Schwingfrequenz
beträgt das Phasenrauschen -89 dBc/Hz. Der Rauschflur, welcher bei 50 kHz beginnt,
beträgt -144 dBc/Hz. Die eingehaltenen Spezifikationswerte sind ebenfalls eingezeich-
net.
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-30 dBc/Hz-Gerade eine Knickfrequenz von 70 kHz auf. Anhand von Abbildung 5.7b wird
ersichtlich, dass das simulierte Phasenrauschen die gegebene Spezifikation erfüllt.
5.6 Aufbau und Charakterisierung eines hybrid-integrierten
MEMS-Oszillators
Basierend auf dem Schaltkreis MU1501 sind mehrere Varianten der Oszillatorschaltung ent-
standen. Zur Verifikation des CMOS-Teils des Oszillators ist ein Oszillator basierend auf ei-
nem SMD-Resonator entworfen worden, welcher hier aus Gründen der Relevanz nicht weiter
betrachtet wird [116]. Weiterhin wurden zwei MEMS-Oszillatoren konventionell auf LTCC
hybrid-integriert.
5.6.1 Modulimplementierung des MEMS-Oszillators auf LTCC
Die beiden hybrid-integrierten MEMS-Oszillatoren mit dem MU1501 sind in Abbildung 5.8
dargestellt. Beim in Abbildung 5.8a gezeigten Oszillator, welcher in [124] veröffentlicht ist,
wurde der CMOS-Chip mit Flip-Chip-Montage mit dem LTCC-Substrat verbunden, beim
rechten Oszillator aus [117, 121] mittels Kleben und Drahtbonden. Der sonstige Aufbau ist
bei beiden Implementierungen gleich: SMD-Bauelemente zur Stabilisierung der Betriebss-
pannung und zur Einstellung des Arbeitspunktstroms für die Bias-Schaltung von 100µA,
HF- und DC-Kontaktflächen und MEMS-Resonatoren, welche durch Drahtbondverbindungen
elektrisch kontaktiert sind. Die Anordnungen der Substrate sind aufgrund der jeweils verwen-
deten Aufbautechnik des CMOS-Schaltkreises zueinander spiegelsymmetrisch.
Während der Oszillator aus [121] komplett aus eigens entworfenen Strukturen und Bau-
gruppen besteht, ist im Oszillator aus [124] ein Chip mit mehreren MEMS-Resonator-Struk-
turen der City University of Hong Kong (CityU) in Verwendung. Die sehr hochgütigen Reso-
natoren mit Güten von mehreren Tausend ermöglichen ein sehr geringes Phasenrauschen. Um
das Phasenrauschen weiter zu verringern, wurde der Kosimulationsansatz aus Abbildung 5.2
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Abbildung 5.8: Fotografien zweier konventionell auf LTCC hybrid-integrierter MEMS-Oszillatoren
aus [124] (a) und [117, 121] (b). Im linken Oszillator wurde der CMOS-Schaltkreis
mittels Flip-Chip-Montage aufgebracht und kontaktiert, im rechten Oszillator mittels
Kleben und Drahtonden. Der restliche Aufbau auf dem LTCC-Substrat ist sonst iden-
tisch: SMD-Bauelemente, HF- und DC-Kontaktierungen, MEMS-Resonatoren.
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Nach erfolgreicher Kosimulation der gemessenen Resonatorstrukturen mit dem CMOS-
Schaltkreis MU1501 und der Auswahl der jeweils geeignetsten Konfiguration erfolgte der
in Abbildung 5.8 gezeigte Aufbau der beiden Oszillatoren. In Tabelle 5.3 werden die geome-
trischen und elektrischen Größen der Resonatoren aus [124] und [121] gegeben. Die Geome-
trieparameter für [124] basieren auf Optimierungen der Resonatoren aus [149].
Aufgrund der Tatsache, dass sich die Resonator-Forschungen der Wissenschaftler der CityU
auf Resonanzfrequenzen bis 400 MHz beschränken, liegt der Wert der Resonanzfrequenz weit
unterhalb der Spezifikation von 600 MHz. Der im Rahmen dieser Arbeit entworfene Reso-
nator weist aufgrund von Schwankungen in der Dünnfilmtechnologie und der Materialwerte,
besonders des Elastizitätsmoduls, eine um 5,6 % verringerte Resonanzfrequenz auf. Für die
Simulation und die analytische Modellierung sind daher die Materialparameter, speziell der
Elastizitätsmodul von AlN, angepasst worden. Trotz der höheren Güte der Resonatoren der
CityU werden aufgrund der höheren Resonanzfrequenzen die eigens gefertigten Strukturen
für die nachfolgenden SiCer-Oszillatoren verwendet.
Beide Oszillatoren sind für jeweils eine Schwingfrequenz ausgelegt und sind im laufenden
Betrieb nicht rekonfigurierbar. Dennoch sind alle zum Betrieb benötigten Bauelemente und
Schaltungsteile, beispielsweise die Arbeitspunkteinstellung, auf den Modulen vorhanden, so-
dass nur noch die Betriebsspannung zugeführt werden muss. Mit dem Resonator und den drei
im CMOS-Schaltkreis befindlichen Schaltungsteilen Verstärker, Puffer und Bias besteht die
Gesamtschaltung aus vier einzelnen Funktionselementen. Ihre Integrationsdichte ist daher im
Mittelfeld einzustufen. Aufgrund der einseitigen Bestückung der LTCC-Schaltungen und der
damit verbundenen lateralen Ausdehnung ist der Miniaturisierungsgrad eher gering.
5.6.2 Messtechnische Charakterisierung, Analyse und Diskussion
Messergebnisse des Festfrequenzoszillators bei 256 MHz
Für den Oszillator aus [124] werden in Abbildung 5.9 Simulation und Messung für das Spek-
trum und das Phasenrauschen verglichen. Die Spezifikation ist ebenfalls enthalten. Da die
Schwingfrequenz sehr weit von der Spezifikation abweicht, ist zumindest die festgelegte Aus-
gangsleistung in der Grundschwingung markiert.
Das Ausgangsspektrum, dargestellt in Abbildung 5.9a, gemessen an einem Ausgangstor des
Oszillators, stimmt mit einer Ausgangsleistung der Grundwelle von -16 dBm sehr gut in Mes-
Tabelle 5.3: Geometrische und elektrische Größen der Resonatoren
Parameter Wert für [124] Wert für [117, 121] Einheit
l 300 139 µm
Geometrische N 13 9 –
Größen W 200 76,8 µm
tAlN 0,5 1,8 µm
f0 256,1 566,3 MHz
Elektrische Q 6400 1400 –
Größen Rm 37,3 68,9 ΩLm 148,4 27,4 µH
Cm 2,60 2,88 fF
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Abbildung 5.9: Vergleich von Simulation, Messung und Spezifikation für den Oszillator aus [124]
(a) Ausgangsspektrum gemessen an einem Ausgangstor des Oszillators. Eine sehr
gute Übereinstimmung zwischen Messung und Simulation in der Grundschwingung
von 256,1 MHz mit einer Leistung von -16 dBm ist sichtbar. (b) Phasenrauschen des
MEMS-Oszillators. Bei einem Abstand von 1 kHz von der Oszillationsfrequenz beträgt
das Phasenrauschen -112 dBc/Hz in Messung und Simulation. Der Rauschflur liegt bei
-142 dBc/Hz in der Messung und bei -145 dBc/Hz in der Simulation.
sung und Simulation überein und liegt im oberen Bereich der Spezifikation. Diese wurde in
Bezug auf die Ausgangsleistung hierbei aufgrund der Eintormessung und der damit einherge-
henden Halbierung der Ausgangsspannungsamplitude um 6 dB verringert. Die Grundschwin-
gung liegt hierbei in Messung und Simulation bei 256,1 MHz. Die enthaltenen Obertöne sind
auf den Pufferverstärker zurückzuführen, welcher auf eine Impedanz im kΩ-Bereich ausge-
legt ist, aber mit einem 50 Ω-System gemessen wurde. Damit treten in der CMOS-Schaltung
Sättigungseffekte auf, welche die höheren Harmonischen verursachen [124]. Die stärkste Aus-
prägung liegt hier mit -20 dBm in der zweiten Harmonischen. Durch eine Symmetrierung des
Ausgangssignals ließe sich jedoch die Leistung in den geraden Harmonischen verringern.
Auch beim Phasenrauschen, das in Abbildung 5.9b gezeigt wird, ist eine sehr gute Über-
einstimmung zwischen Messung und Simulation zu erkennen. Der Abfall von -30 dB/Dekade
startet bei kleinen Frequenzabständen vom Träger und weist eine Knickfrequenz bei 10 kHz
mit dem Rauschflur von -142 dBc/Hz in der Messung und -145 dBc/Hz in der Simulation auf.
Bei einem Abstand von 1 kHz von der Oszillationsfrequenz beträgt das Phasenrauschen in
Simulation und Messung -112 dBc/Hz. Auch hier werden die Spezifikationsparameter sehr
gut erfüllt, was auf den hochgütigen Resonator und die geringere Schwingfrequenz zurückzu-
führen ist, welche gemäß der Leeson-Formel das Phasenrauschen mit -6 dB/Oktave skalieren
[68]. Aufgrund des im Vergleich zu den eigenen Resonatoren abgeänderten Schichtenaufbaus
zeigt der Resonator keine Neigung zu nichtlinearem Verhalten.
Messergebnisse des Festfrequenzoszillators bei 567 MHz
Die Ergebnisse aus Messung und Kosimulation der Oszillatorschaltung aus [117, 121] werden
in Abbildung 5.10 gezeigt. Auch bei dieser Implementierung liegt die gemessene Schwing-
frequenz unterhalb der spezifizierten, weshalb hierbei lediglich die in den Entwurfsvorgaben
enthaltene Ausgangsleistung auf die Simulation und Messung des Spektrums bezogen wird.
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Abbildung 5.10: Vergleich von Simulation, Messung und Spezifikation für den Oszillator aus [117,
121]. (a) Eintor-Ausgangsspektrum des Oszillators. Simulation und Messung stim-
men in der Ausgangsleistung mit -16 dBm und -17 dBm bei einer Frequenz von
566,8 MHz gut überein. (b) Phasenrauschen des MEMS-Oszillators. Bei einem Ab-
stand von 1 kHz von der Oszillationsfrequenz beträgt das Phasenrauschen -80 dBc/Hz
in Messung und Simulation. Der Rauschflur liegt in der Messung und in der Simula-
tion bei -141 dBc/Hz.
Das in Abbildung 5.10a gezeigte Ausgangsspektrum des Oszillators weist bei einer Oszilla-
tionsfrequenz von 566,8 MHz eine gute Übereinstimmung in Messung mit -17 dBm und Simu-
lation mit -16 dBm Ausgangsleistung an einem Ausgangstor auf. Wie auch beim vorherigen
Oszillator sind auch hier aufgrund der 50 Ω-Impedanz des Messsystems höhere Harmonische
zu erkennen. Die stärkste Harmonische ist hier wieder die zweite mit -20 dBm.
Beim in Abbildung 5.10b abgebildeten Phasenrauschen ist ebenfalls eine gute Überein-
stimmung zwischen Simulation und Messung feststellbar. Bei einem Abstand von 1 kHz von
der Oszillationsfrequenz liegt das Phasenrauschen in der Messung und in der Simulation bei
-80 dBc/Hz, während die ursprüngliche Simulation dieses Oszillatoraufbaus ein Phasenrau-
schen von -86 dBc/Hz versprach. Dieser Umstand ist darauf zurückzuführen, dass der Reso-
nator nichtlineares Verhalten zeigt, welches in Abschnitt 2.3.2 genauer beschrieben wurde und
in einer Verschlechterung des Phasenrauschens des Oszillators resultiert.
Unter Zuhilfenahme eines geometrischen Kurvenfits wurde hierbei der Duffing-Parameter δ
zu -1·1017 V/(A3s) bestimmt. Im Folgenden wird eine weitere Methode erläutert, die Nichtli-
nearität des MEMS-Bauelements in der Simulation zu berücksichtigen. Die Verschlechterung
des Phasenrauschens kann nämlich mit einer Verringerung des Gütefaktors modelliert werden,
der beim genannten Unterschied um 6 dB einer Gütereduktion gemäß der Leeson-Formel um
50 % gleichkommt [68]. Bei konstantem Rm ist es möglich, die Güte für die Simulation zu
halbieren, indem der Wert von Lm halbiert und der Wert von Cm verdoppelt wird. Für zukünf-
tige Vergleiche von Mess- und Simulationsergebnissen wird diese Methode ebenfalls genutzt,
um die Gütevariation zwischen Messung und Simulation festzustellen und die Simulation an
die Messung anzugleichen. Der Verlauf mit der Steigung -30 dB/Dekade geht bei 100 kHz in
den Rauschflur von -141 dBc/Hz über. Trotz der Verschlechterung des Phasenrauschens wird
die Spezifikation auch beim 567 MHz-Oszillator eingehalten.
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5.6.3 Schlussfolgerungen für den SiCer-Entwurf
Nach der erfolgreichen Implementierung von zwei MEMS-Oszillatoren auf LTCC folgt im
nächsten Schritt die Umsetzung auf das SiCer-Substrat. Die Erkenntnisse der vorherigen Os-
zillatorschaltungen dienen hierbei als Grundlage, die bestehenden Schaltungen geeignet für
SiCer zu modifizieren. Zum einen sind die Messungen der bisherigen Oszillatoren nur an
einem Ausgangstor gemessen worden, zum anderen erhöhen die Nichtlinearitäten der Reso-
natoren das Phasenrauschen. Daher wird der Oszillator für SiCer um ein Symmetrierglied
zur symmetrischen Belastung des Puffers sowie durch einen Vorwiderstand für den Resona-
tor erweitert. Dieser wird nach erfolgreicher Resonatormessung und Kosimulation mit der
CMOS-Schaltung dimensioniert und reduziert die Eingangsleistung am Resonator zusätzlich
zum ohmschen Serienwiderstand R1 am Ausgang des CMOS-Verstärkers. Weiterhin sind Ka-
pazitäten der HF-Leitung in der LTCC von einigen 100 fF bis in den pF-Bereich gemessen
worden, weshalb in den SiCer-Implementierungen unbedingt auf eine kurze Leistungsführung
geachtet werden muss [116].
5.7 Aufbau und Charakterisierung des MEMS-Oszillators
im SiCer-Stil
Aufgrund der Komplexität der SiCer-Fertigung und damit verbundener Verzögerungen in der
Technologie wurde als Zwischenschritt zum SiCer-Oszillator ein MEMS-Oszillator im SiCer-
Stil aufgebaut. Dies bedeutet, dass die MEMS-Resonatoren nicht direkt im SiCer-Substrat,
sondern auf Silizium gefertigt werden und dann der Chip mit MEMS-Resonatoren auf das
vorbereitete LTCC-Substrat mit dem gefertigten SiCer-Layout geklebt wird. Nach dem Aus-
wahlprozess gemäß Abbildung 5.2 wurde der am besten geeignete Resonator dann mittels
Drahtbonden kontaktiert.
5.7.1 Modulimplementierung des SiCer-Stil-Oszillators
Basierend auf der Oszillatorimplementierung in [121] wurde der Festfrequenzoszillator im
SiCer-Stil aufgebaut. Der CMOS-Schaltkreis sowie SMD-Bauelemente wurden dabei auf der
LTCC-Seite mittels Flip-Chip-Montage und Löten aufgebracht, während ein Chip mit MEMS-
Resonatoren auf der Unterseite, der späteren Silizium-Seite, geklebt, drahtgebondet und kera-
misch verkapselt wurde. Die resultierende Schaltung ist in Abbildung 5.11 dargestellt [119].
Im Vergleich zu vorherigen Implementierungen ist dieser Aufbau an drei Stellen erweitert
worden. Erstens wurde im SiCer-Layout ein variabel zu dimensionierender Serienwiderstand
vor dem MEMS-Resonator vorgesehen, der nichtlineare Effekte verhindern soll. Weiterhin
wird das Ausgangssignal nun an einem Symmetrierglied abgenommen, um den symmetri-
schen Ausgang des Puffers gleichmäßig zu belasten und die geraden Harmonischen im Spek-
trum zu unterdrücken. Die dritte Änderung ist die Bestückung im SiCer-Stil, also die beidsei-
tige Nutzung der Substratfläche. Anhand von Abbildung 5.11 wird ersichtlich, dass dadurch
der Miniaturisierungsgrad im Vergleich zu konventionellen Aufbauvarianten, die in Abbil-
dung 5.8 gezeigt sind, deutlich gestiegen ist. Bei etwa der gleichen Modulgröße sind nun drei
unterschiedliche Oszillatorschaltungen enthalten, was in einem dreifach höheren Miniaturi-
sierungsgrad resultiert. Zur Verifikation des Aufbauprinzips wurde hierbei nur eine Schaltung
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Abbildung 5.11: Fotografie des gefertigten SiCer-Stil-Oszillators [119]. Links: Rückseite mit aufge-
klebtem MEMS-Resonator-Chip vor dem Drahtbonden des ausgesuchten Resonators.
Rechts: Vorderseite mit bestückten CMOS- und SMD-Bauelementen sowie dem HF-
Ausgang in GSG-Konfiguration.
bestückt. Der Integrationsgrad bleibt aufgrund der gleichen Bestandteile gegenüber dem kon-
ventionell integrierten Oszillator unverändert.
Die Maße des Resonators, der sich in der Kosimulation am geeignetsten in Bezug auf gerin-
ges Phasenrauschen herausgestellt hat, sind: Länge l = 153µm, Fingerzahl N = 9 Gesamtwei-
te W = 76,8µm. Die Resonanzfrequenz f0 liegt bei 577,5 MHz, während die Güte Q = 1100
beträgt. Aufgrund des Resonanzwiderstandes von etwa 140Ω wurde der geplante Vorwider-
stand mit 0 Ω realisiert, da sonst die Schleifenverstärkung zu gering wäre.
5.7.2 Messtechnische Charakterisierung, Analyse und Diskussion
Nach erfolgreichem Aufbau des Oszillators wurde dieser messtechnisch analysiert, um die
getroffenen Erweiterungen zu verifizieren. Die Ergebnisse für Spektrum und Phasenrauschen
sind in Abbildung 5.12 dargestellt [119]. Da der SiCer-Stil-Oszillator einer Erweiterung des
Oszillators aus [121] entspricht und der Resonator-Chip aus dem gleichen Durchlauf der Si-
lizium-MEMS-Fertigung stammt, liegt hierbei die gemessene Oszillationsfrequenz ebenfalls
unterhalb der spezifizierten, weshalb in der Auswertung wieder nur Wert auf die Ausgangs-
leistung gelegt wird.
In Abbildung 5.12a liegt die Schwingfrequenz bei 578,0 MHz und ist aufgrund der endli-
chen Güte des MEMS-Resonators etwa 500 kHz oberhalb der Resonanzfrequenz. Die Aus-
gangsleistung beträgt dabei -12 dBm in der Simulation und -11 dBm in der Messung, was
einer sehr guten Genauigkeit entspricht und gut innerhalb der Spezifikation liegt. Durch das
Symmetrierglied konnte die Ausgangsleistung also um 5 dB gesteigert werden, was einer dop-
pelten Spannungsamplitude abzüglich von Verlusten innerhalb der beteiligten Bauelemen-
te in Höhe von 1 dB entspricht. Die geraden Harmonischen werden wie erwartet durch die
Symmetrierung gedämpft, wodurch sie in der Messung lediglich eine Leistung von -37 dBm
und -55 dBm aufweisen. Durch Phasen- und Leistungsunterschiede des differentiellen Aus-
gangssignals und des Symmetriergliedes wurde hierbei die in der Simulation erwartete ge-
ringe Ausgangsleistung gerader Harmonischer nicht erreicht. Die am stärksten auftretende
nicht erwünschte Harmonische ist die dritte Harmonische, welche in Simulation und Messung
-26 dBm und -24 dBm beträgt, was einem Abstand von mehr als 10 dB im Vergleich zur ersten
Harmonischen gleich kommt.
Das Phasenrauschen in Abbildung 5.12 beträgt bei einem Abstand von 1 kHz von der
Schwingfrequenz -84 dBc/Hz in der Messung und -85 dBc/Hz in der Simulation und ist da-
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Abbildung 5.12: Vergleich von Simulation, Messung und Spezifikation für den Oszillator im SiCer-
Stil [119]. (a) Differentielles Ausgangsspektrum des SiCer-Stil-Oszillators. Eine gu-
te Übereinstimmung zwischen Simulation und Messung in der Ausgangsleistung mit
-12 dBm und -11 dBm bei einer Frequenz von 578,0 MHz ist festzustellen. (b) Pha-
senrauschen des SiCer-Stil-MEMS-Oszillators. Das Phasenrauschen beträgt bei ei-
nem Abstand von 1 kHz von der Oszillationsfrequenz -84 dBc/Hz in Messung und
-85 dBc/Hz Simulation. Der Rauschflur liegt bei -145 dBc/Hz.
mit um 4 dB geringer als beim konventionell aufgebauten Oszillator in Abbildung 5.10. Der
Verlauf von -30 dB/Dekade geht bei 100 kHz in den Rauschflur von -145 dBc/Hz in der Mes-
sung und -142 dBc/Hz in der Simulation über. Die Nichtlinearität des Resonators tritt hierbei
nicht bzw. nur mit vernachlässigbar geringem Einfluss auf, was den Optimierungsvorteil des
SiCer-Substratkonzepts für kompakte MEMS-Oszillatoren betont. Der Duffing-Parameter δ
wurde in der Simulation des Oszillatoraufbaus zwischen -1·1016 V/(A3s) und -2·1017 V/(A3s)
variiert, was zu Phasenrauschpegeln zwischen -85,1 dBc/Hz und -87,5 dBc/Hz bei einem Fre-
quenzabstand von der Oszillationsfrequenz von 1 kHz führte und damit innerhalb der Simula-
tionstoleranz liegt.
An dieser Stelle kann zusammenfassend angeführt werden, dass durch die Optimierung,
die der Entwurf und der Aufbau im SiCer-Substrat bzw. im SiCer-Stil bieten, die Leistungs-
fähigkeit von MEMS-Oszillatoren bei gleichzeitiger Erhöhung der Packungsdichte gesteigert
werden kann. Dabei ist nicht nur eine Verringerung des Phasenrauschens erreicht worden, son-
dern auch eine Erhöhung der Ausgangsleistung und eine Verringerung der auftretenden Nicht-
linearität am Ausgang des Oszillators. Mit weiteren Optimierungsmaßnahmen bezüglich der
Elementweite w des Resonators ließe sich weiterhin die Resonanzfrequenz des MEMS-Re-
sonators justieren, sodass die geforderten 600 MHz erreicht würden. Hierfür wäre auf Basis
einer linearen Skalierung des Elektrodenmittenabstandes des Resonators eine Elementweite
von 8,20µm statt der derzeit gefertigten 8,53µm nötig. Aus zeitlichen Gründen wurde auf
dieses Re-Design verzichtet und stattdessen die SiCer-Implementierung vorangetrieben. Wei-
terhin wurde die Funktionalität des Oszillators erweitert, was im nächsten Kapitel ausführlich
dargestellt wird.
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5.8 SiCer-Implementierung des MEMS-Oszillators
Nach erfolgreichem Aufbau und der Analyse des MEMS-Oszillators im SiCer-Stil wurde die
Implementierung des Oszillators ebenfalls im SiCer-Substrat angestrebt. Trotz des thermisch
angepassten LTCC-Materials kam es jedoch zu starken Verspannungen im Silizium, was bei
den Betriebstemperaturen der Dünnfilmtechnologie von ca. 350 ◦C zu Rissen im Silizium so-
wie der AlN-Schicht führte und sich dadurch negativ auf die Fertigungsergebnisse der Resona-
toren auswirkte. Infolgedessen zeigten diese entweder kein resonantes Verhalten oder wiesen
mechanische Beschädigungen an den Ankern auf, sodass keine Resonatoren funktionstüchtig
waren. Eine Fotografie eines der gefertigten Module ist in Abbildung 5.13 gezeigt.
Der Aufbau ist ähnlich gestaltet wie in Abbildung 5.11: In einem Modul befinden sich
MEMS- und LTCC-Strukturen für drei Oszillatorschaltungen. Die MEMS-Resonatoren wur-
den für jeden Oszillator in einer Reihe gefertigt und können im Anschluss mittels Draht-
bonden mit den vorgesehenen Gold-Leiterbahnen kontaktiert werden, welche mit Vias durch
den LTCC-Schaltungsträger mit dem Verstärker im CMOS-Schaltkreis verbunden sind. Be-
dingt durch die oben genannten technologischen Schwierigkeiten in der Dünnschichttechnik
konnte keine erfolgreiche MEMS-Oszillator-Implementierung auf dem SiCer-Substrat statt-
finden. Dennoch kann das in Abbildung 5.13 gezeigte Modul als Existenzbeweis für SiCer-
MEMS-Oszillatoren angesehen werden, während der Oszillator im SiCer-Stil, beschrieben
im vorherigen Abschnitt, den Funktionsbeweis darstellt. Mit Hilfe des Aufbaus im SiCer-Stil
konnten weiterhin die Vorteile des SiCer-Konzepts genügend herausgearbeitet werden: Eine
größtmögliche Miniaturisierung sowie Methoden der Leistungsoptimierung, welche von kon-
ventionellen Implementierungsstrategien nicht bereitgestellt werden können. Für eine Oszil-
latorschaltung im SiCer-Substrat wäre der Miniaturisierungsgrad allerdings im Vergleich zum
SiCer-Stil noch weiter erhöht, da die benötigten Resonatoren exakt an den dafür vorgesehenen
Stellen gefertigt werden. Die benötigte Layoutfläche hinge damit nur noch von der Größe der
HF-Schaltung an der Oberseite des SiCer-Moduls ab.
1 cm
SiCer-LTCC-Teil
MEMS-Resonatoren Gold-Leiterbahnen mit Vias
zum CMOS-Schaltkreis
Abbildung 5.13: Fotografie der SiCer-Implementierung der Resonatoren für den MEMS-Oszillator.
Das Modul ist für drei verschiedene Oszillatorschaltungsn ausgelegt und enthält pro
Schaltung eine Reihe an Resonatoren sowie für die Zweitor-Kontaktierung jeweils
zwei Signal- und zwei Masse-Leiterbahnen mit LTCC-Durchkontaktierungen.
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Basierend auf dem Entwurf des Festfrequenzoszillatotors in Kapitel 5 werden im folgenden
Kapitel der Entwurf und die Fertigung eines MEMS-Mehrfrequenzoszillators für das SiCer-
Substrat gezeigt.
6.1 Motivation und Begriffsdefinition:
Mehrfrequenzoszillator
In modernen HF-Sendeempfängern der Mobilkommunikation finden sich eine hohe Zahl an
verschiedenen Übertragungsstandards wieder, beispielsweise LTE mit mehreren Frequenzbän-
dern, Bluetooth oder Wireless Local Area Network (WLAN). Für jeden dieser Standards wer-
den LO-Frequenzen im GHz-Bereich sowie Referenzfrequenzen im MHz-Bereich benötigt.
Daher ist der Bedarf an Oszillatoren, die einen weiten Frequenzbereich adressieren, vorhan-
den. MEMS-Oszillatoren eignen sich gut für moderne Multiband-HF-Systeme, da sie einen
kompakten Aufbau und sehr gutes HF-Verhalten im GHz-Bereich bieten, was sich positiv auf
die Zielgröße Miniaturisierungsgrad auswirkt. Durch die integrierte CMOS-Schaltungstech-
nik lässt sich das Funktionsspektrum von MEMS-Oszillatoren erweitern und dabei bei etwa
gleicher Modulgröße der Integrationsgrad erhöhen. Beispiele hierfür sind integrierte Schal-
ter zur Umschaltung verschiedener MEMS-Resonatoren, Frequenzteiler sowie -verdoppler,
mit denen der Aufbau eines Oszillatormoduls mit mehreren Ausgangsfrequenzen ermöglicht
wird. Ein solcher Oszillator wird in dieser Arbeit als Mehrfrequenzoszillator definiert [118].
6.2 Elektrische Spezifikation und Toplevel-Design
Anhand der Anwendung des Oszillators in einem LTE-Sendeempfänger mit mehreren Fre-
quenzbändern lassen sich die Entwurfsziele für den Mehrfrequenzoszillator ableiten. Zur De-
monstration der Möglichkeiten, die das SiCer-Substrat und die Verwendung integrierter Schal-
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tungen bieten, ist der Oszillatorentwurf für zwei Frequenzbänder ausgelegt worden. Neben
der Bereitstellung von zwei LO-Frequenzen soll der Oszillatorentwurf einen Referenzoszilla-
tor (REF) enthalten, dessen Ausgangsfrequenzen in der Größenordnung von 10 MHz liegen.
Damit können unter Zuhilfenahme einer PLL die drei in Abbildung 1.1 enthaltenen Frequenz-
bänder bedient werden. Die daraus resultierende vollständige Spezifikation, welche Elemente
aus den Entwurfsvorgaben des Festfrequenzoszillators in Tabelle 5.1 beinhaltet, ist in Tabel-
le 6.1 angegeben [117].
Die LO-Frequenzen wurden dabei auf Basis der Bandmitten der LTE-Frequenzbänder Band
20 (806 MHz) und Band 2 (1960 MHz) mit einer ZF von 5 MHz vereinbart [28]. Für bei-
de Bänder wird das Signal der Kehrlage weiterverwendet, weshalb die LO-Frequenz 5 MHz
oberhalb der eingehenden HF liegt. Die LO-Ausgänge des Oszillators sind in diesem Entwurf
für 50 Ω-Schnittstellen ausgelegt worden. Für den REF-Ausgang, welcher die Referenzfre-
quenz für einen PLL-basierenden HF-Frequenzgenerator liefern soll, wurden die benötigten
Parameter des PLL-Bausteins LTC6948-3 von Analog Devices zugrunde gelegt [7].
Anhand der Spezifikation wurde der Oszillator zuerst auf Blockebene entworfen. Das zuge-
hörige Schaltbild ist in Abbildung 6.1 enthalten [117, 118, 120]. Die Oszillatorschaltung ist,
ähnlich wie beim Entwurf in Kapitel 5, in Mikroelektronik und Mikroelektromechanik auf-
geteilt. Der mikroelektromechanische Teil des Oszillators wird von zwei MEMS-Resonatoren
mit Resonanzfrequenzen von 405,5 MHz und 982,5 MHz gebildet. Aufgrund der technolo-
gischen Grenzen der vorhandenen Dünnfilmtechnologie beträgt die Resonanzfrequenz der
Resonatoren die halbe gewünschte Ausgangsfrequenz, welche im CMOS-Chip mit geeig-
neten schaltungstechnischen Maßnahmen verdoppelt wird. Der CMOS-Teil des Oszillators,
welcher wieder in der 180 nm-CMOS-Technologie XH018 der X-FAB implementiert wurde
[145], enthält einen Zweifachumschalter zur Auswahl des Resonators, einen dreistufigen Ver-
stärker sowie Schaltungen zur Frequenzverdopplung und -teilung durch den Faktor 32, um
die gewünschte Referenzfrequenz in der Größenordnung von 10 MHz bereitstellen zu können
[118, 120]. Der Frequenzverdoppler besitzt weiterhin eine separate Bias-Schaltung zur Ein-
stellung des Arbeitspunkts. Die Auswahl zwischen den beiden Resonatoren und zwischen dem
LO- und dem REF-Betrieb wird auf dem LTCC-Teil der SiCer-Schaltung mittels DC-Kontak-
Tabelle 6.1: Spezifikation des Mehrfrequenzoszillators
Parameter Spezifikation LO Spezifikation REF Einheit
Betriebsspannung VDD 1,8 1,8 V
Band 20: Oszillationsfrequenz f0 811 ~10 MHz
Band 2: Oszillationsfrequenz f0 1965 ~10 MHz
Art der Lastbeschaltung symmetrisch unsymmetrisch –
Lastbeschaltung ZL pro Ausgangstor ohmsch ohmsch –
Lastwiderstand RL 50 50 Ω
Ausgangsspannungsamplitude 450 > 500 mV
Ausgangsleistung 0 > 6,4 (1. Harm.) dBm
Band 20: Phasenrauschen bei 1 kHz <−75 <−110 dBc/Hz
Band 2: Phasenrauschen bei 1 kHz <−70 <−105 dBc/Hz
Band 20: Phasenrauschen bei 10 kHz <−105 <−130 dBc/Hz
Band 2: Phasenrauschen bei 10 kHz <−100 <−125 dBc/Hz
Phasenrauschflur <−130 <−150 dBc/Hz
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LTCC-Teil des SiCer VDD
Rv
Abbildung 6.1: Schaltbild des Mehrfrequenzoszillators auf Schaltungsblockebene [117, 118, 120].
Zwei MEMS-Resonatoren (grau hinterlegt) sind über einen Umschalter an einen drei-
stufigen Verstärker in einem CMOS-Schaltkreis angekoppelt (gelb hinterlegt). Das
Ausgangssignal der ersten Verstärkerstufe wird an einen integrierten Frequenzverdopp-
ler und -teiler geführt, welche die Ausgangsfrequenzen f0 × 2 und f0/32 generieren.
Die Schaltungsteile des Verdopplers werden von einer Bias-Schaltung mit Strom ver-
sorgt. Über den Vorwiderstand Rv wird die den Resonatoren zugeführte Leistung redu-
ziert und damit die Auswirkungen der Nichtlinearität der Resonatoren reduziert.
tierung bewerkstelligt. Zur Reduktion der Eingangsleistung an den Resonatoren ist weiterhin
ein Vorwiderstand Rv vorgesehen, der auf eine genügend große Schleifenverstärkung sowie
ein geringes Phasenrauschen hin mittels Simulation dimensioniert wird. Auf dem CMOS-
Chip, der im Jahre 2016 innerhalb der Forschungsgruppe MUSIK entworfen und gefertigt
wurde und den Namen MU1601 trägt, sind weiterhin ein ZF-Verstärker mit einstellbarem
Verstärkungsfaktor und ein aktives ZF-Filter enthalten [81].
6.3 Durchgehender multiphysikalischer Entwurf des
Mehrfrequenzoszillators
Ähnlich wie beim Festfrequenzoszillator ist der Mehrfrequenzoszillator in einen MEMS- und
einen CMOS-Teil untergliedert, deren Entwürfe im Folgenden einzeln erläutert werden.
6.3.1 Elektrisches und mechanisches Design der MEMS-Resonatoren
Die beiden für den Mehrfrequenzoszillator benötigten MEMS-Resonatoren sind erneut mit
dem analytischen Entwurfsmodell aus Abbildung 2.10 dimensioniert worden. Dabei ist die
Güte aufgrund von Erfahrungswerten zu 1800 gewählt worden. Außerdem kann aus den für
die vorliegende Arbeit vorgenommenen Messungen entnommen werden, dass die Güte keine
Variationen mit der Resonanzfrequenz der Resonatoren vorweist, weshalb für beide Resona-
toren die gleiche Güte angenommen wird. Die daraus resultierenden spezifizierten Resonator-
parameter, die resultierende synthetisierte Struktur sowie die elektrischen Parameter sind in
Tabelle 6.2 enthalten [117, 118].
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Tabelle 6.2: Spezifikation und Beispieldimensionierung der Resonatoren
Parameter Wert für Band 20 Wert für Band 2 Einheit
f0 405,5 982,5 MHz
Spezifikation Q 1800 1800 –
Rm 50 50 Ω
w 12,81 5,12 µm
Geometrische l 154 103 µm
Größen N 9 13 –
W 115,3 66,6 µm
Lm 35,3 14,58 µH
Elektrische Cm 4,36 1,80 fF
Größen ηein 1,118 1,080 –
ηaus 0,894 0,926 –
Der Duffing-Parameter δ wird für die Simulation wieder mit -1·1016 V/(A3s) angenommen.
6.3.2 Umschaltbare Verstärkerkette des Oszillators
Die Notwendigkeit von zwei MEMS-Resonatoren im Oszillator schafft den Bedarf an einer
Auswahlfunktion zwischen den beiden frequenzbestimmenden Elementen. Um diese Funktion
zu erfüllen, bietet es sich an, einen CMOS-Schalter zu integrieren, der die Oszillatorschleife
nur mit einem der beiden Resonatoren schließt. Der nachgeschaltete Verstärker sollte eine ho-
he Verstärkung sowie eine große Bandbreite aufweisen, damit die beiden in der Frequenz weit
voneinander liegenden Resonatoren in Resonanz betrieben werden können. Die implementier-




























Abbildung 6.2: Schaltbild des umschaltbaren dreistufigen Verstärkers [117, 118]. Der Zweifachschalter
besteht aus zwei Serien-Parallel-Schaltern (M1..M6), die nur jeweils eines der beiden
Eingangssignale uein1, uein2 zum Verstärker leiten. Nach der ersten Stufe (M7, M8, R1)
wird das HF-Signal u1 an die Verdoppler- und Teiler-Schaltungen ausgekoppelt. Die
dritte Stufe (M11, M12, R3) enthält eine Amplitudenbegrenzung (M13, M14), um die an
den Resonator gelieferte Leistung zu limitieren.
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Der Umschalter basiert auf dem Serien-Parallel-Schalter aus [72], dessen Serienpfad zu
einem Transmission-Gate erweitert wurde [133]. Beim Anlegen von VSS an die Steuerleitung,
genannt Band-Auswahl in Abbildung 6.2, werden die Transistoren M2 und M3 leitfähig und M1
sperrend. Folglich wird der Eingang uein1 zum Verstärker durchgeschaltet. Liegt stattdessen
VDD an der Steuerleitung an, so wird auf uein2 umgeschaltet. M1 und M4 sorgen dafür, dass
im ausgeschalteten Betrieb der jeweilige Eingang auf VSS liegt und damit der nicht genutzte
Resonator bedämpft wird und die Schwingung abklingt.
Der nachfolgende Verstärker weist drei Stufen auf, welche als CMOS-Inverter ausgeführt
sind. Die erste Verstärkerstufe (M7, M8, R1) zeichnet sich durch einen hohen Eingangswi-
derstand aus und stellt daher eine schwache Belastung für die Resonatoren dar. Die zweite
Stufe (M9, M10, R2) sorgt für weitere Verstärkung. Die dritte Verstärkerstufe (M11, M12, R3)
hat einen niedrigen Ausgangswiderstand, was sich in einer guten Ankopplung an die Reso-
natoren niederschlägt und weiterhin deren Güte nicht zu stark belastet. Zur Limitierung der
in die Resonatoren eingebrachten Leistung ist die dritte Stufe mit einer Amplitudenbegren-
zung versehen: Die Transistoren M13 und M14 fungieren als nichtlineare Rückkopplung und
werden mit steigender Ausgangsspannung der dritten Stufe immer leitfähiger. Dadurch wird
wiederum bei hohen Ausgangsamplituden die Verstärkung verringert und die Amplitude be-
grenzt. Die gesamte Kette weist eine Spannungsverstärkung von |Av(0)| = 26dB bei einer
3 dB-Bandbreite von 1 GHz auf [117, 118].
6.3.3 Entwurf von Frequenzverdoppler- und -teilerschaltungen
Die Begrenzung der möglichen Resonanzfrequenz der MEMS-Resonatoren durch die Struk-
turauflösung sowie die maximal prozessierbare Resonatorgröße ruft den Bedarf an nichtlinea-
ren Schaltungen zur Frequenzvervielfachung und -teilung hervor.
Schaltungsbeschreibung des Frequenzverdopplers
Um die gewünschte Ausgangsfrequenz von 1965 MHz erreichen zu können, wurde ein Fre-
quenzverdoppler auf Basis des in [109] vorgestellten Vollwellengleichrichters entworfen. Die
vollständige Schaltung, die in Abbildung 6.3 gezeigt ist, besitzt am Eingang einen Verstärker
mit hohem Eingangswiderstand, um die Oszillatorschleife wenig zu belasten, und einen dif-
ferentiellen Ausgang zur Ansteuerung des Gleichrichters. Dieser wiederum besteht aus den
Transistoren M1 und M2, die bei jeder Halbwelle des eingehenden Signals einen Stromfluss
von VDD nach VSS hervorrufen und so die Frequenz verdoppeln. Der Puffer am Ausgang ent-
koppelt den Verdoppler von der Last und stellt eine Ausgangsleistung von 0 dBm für eine
differentielle 50 Ω-Schnittstelle bereit [117, 118, 120]. Verstärker und Puffer werden anhand
ihrer Schaltbilder im Anhang unter Abschnitt 6 genauer betrachtet.
Schaltungsbeschreibung des Frequenzteilers
Der Frequenzteiler, welcher asynchron mit fünf D-Flip-Flops ausgeführt ist, weist ein Tei-
lerverhältnis von 1 : 32 auf und ist als Schaltbild in Abbildung 6.4 dargestellt [105]. Die
Eingangsspannung wird über einen resistiv rückgekoppelten Inverter verstärkt und in einem
NAND-Gatter mit einem Enable-Signal kombiniert. Bei Enable =VSS ist der Teiler außer Be-
trieb. Ein Inverter am Ausgang verstärkt das geteilte Signal und stellt eine genügend große














Abbildung 6.3: Schaltbild des Frequenzverdopplers [117, 118, 120]. Das Kernelement (gelb hinterlegt)
bildet ein differentieller Vollwellengleichrichter, der von einem Eingangsverstärker aus-
gesteuert wird. Ein Puffer am Ausgang versorgt 50 Ω-Schnittstellen mit einer Leistung
von 0 dBm. Während die Ströme Ibias,Verst. und Ibias,Puffer den Verstärker und Puffer ver-
sorgen, lässt sich der Verdoppler mit Enable und Enable aktivieren und deaktivieren.
Teiler als Digitalschaltung aufgebaut ist, weist das Ausgangssignal einen rechteckförmigen
Spannungsverlauf auf.
6.4 Multiphysikalische Systemsimulation
Die Systemsimulation des Mehrfrequenzoszillators zeigt einen größeren Aufwand als die des
Festfrequenzoszillators. Zum einen werden zwei verschiedene Oszillatorschleifen simuliert
und zum anderen Frequenzverdoppler und -teiler, was letztendlich in vier verschiedenen Spek-
tren und Phasenrauschkurven resultiert. Die einzelnen Simulationen der genannten Betriebs-















Abbildung 6.4: Schaltbild des Frequenzteilers. Ein fünfstufiger asynchroner Zähler mit einem Zähl-
umfang von 0 bis 31 bildet den Kern des Teilers. Am Eingang verstärkt ein kapazitiv
gekoppelter Inverter das Signal uein, was im Anschluss mit einem NAND-Gatter mit
dem Enable-Signal zusammengeführt wird. Ein Inverter am Ausgang des Teilers fun-
giert als Puffer und sorgt für die Ansteuerung anschließender Schaltungsteile.
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6.4.1 Schleifenverstärkung – Barkhausenkriterium
Die Schwingungsneigung wird bei diesem Oszillatorentwurf wieder über die Stabilitätsanaly-
se festgestellt. Das Resultat ist die Schleifenverstärkung in Betrag und Phase, welche für die
beiden Resonatoren in Abbildung 6.5 dargestellt ist.
Beim Betrieb des Oszillators im LTE-Band 20 tritt eine Oszillation bei 405,9 MHz auf, al-
so 400 kHz oberhalb der Resonanzfrequenz des MEMS-Resonators. Dies ist zum einen auf
die endliche Güte [123] und zum anderen auf die im Vergleich zur Resonanzfrequenz große
Bandbreite des Verstärkers zurückzuführen: Im Phasengang der Schleifenverstärkung liegt der
0 ◦-Punkt nicht genau mittig, sondern leicht unterhalb der Mitte des Phasensprungs um 180 ◦,
weshalb die Schwingfrequenz oberhalb der Resonanzfrequenz liegt. Der Betrag der Schlei-
fenverstärkung ist dabei 16,1 dB. Für Band 2 wird die Oszillation bei 982,7 MHz mit einer
Schleifenverstärkung von 8,3 dB angeregt. Auch hierbei ist die endliche Güte der Grund für
den Unterschied zwischen Resonanz- und Oszillationsfrequenz [123]. In beiden Fällen wird
eine Oszillation hervorgerufen, weshalb das Ergebnis der Simulation der Schleifenverstärkung
als positiv zu bewerten ist. Der Vorwiderstand Rv wurde hierbei zu 50 Ω gewählt, wodurch ei-
nerseits die Schleifenverstärkung groß genug bleibt und andererseits das Phasenrauschen, wie
im Anschluss gezeigt wird, die geforderte Spezifikation erfüllt.
6.4.2 Spektrum und Einseitenbandphasenrauschen
Für die Simulation des Spektrums und Einseitenbandphasenrauschens werden abermals die
HB- und HB-Noise-Analysen genutzt. Wichtig ist hierbei, dass alle Harmonischen der Re-
sonanzfrequenz des MEMS-Resonators bis auf die zweite möglichst unterdrückt werden. Im
Betrieb des Frequenzteilers sind mehrere Harmonische von Interesse, da es sich beim Aus-
gangssignal um eine rechteckförmige Spannung handelt, wobei gemäß der Fourier-Reihe von
Rechteckfunktionen geradzahlige Harmonische unterdrückt werden und nur ungeradzahlige
Harmonische vorkommen [126].
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Abbildung 6.5: Simulation der Schwingungsneigung des Mehrfrequenzoszillators. Die Vorgehenswei-
se der Analyse ist analog zu Abbildung 5.6. In Abschnitt (a) tritt eine Schwingung bei
405,9 MHz mit einer Schleifenverstärkung von 16,1 dB auf. Die Schwingfrequenz in
(b) ist 982,7 MHz bei einer Schleifenverstärkung von 8,3 dB.
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Simulationsergebnisse von Spektrum und Phasenrauschen in Band 20
Die Ausgangsspektren sowie die Kurven des Phasenrauschens von Frequenzverdoppler und
-teiler für den Betrieb in LTE-Band 20 sind in Abbildung 6.6 enthalten [117].
In Abbildung 6.6a werden die Spektren für Frequenzverdoppler und -teiler gezeigt. Am
LO-Ausgang des Oszillators beträgt die Ausgangsleistung 4,8 dBm bei einer Frequenz von
811,8 MHz. Die stärkste Komponente nach der LO-Frequenz ist deren zweite Harmonische
bei 1624 MHz mit einer Leistung von -4,7 dBm. Alle anderen Harmonischen weisen eine Dif-
ferenz von über 20 dB zur Ausgangsleistung bei 811,8 MHz auf. Das Ausgangsspektrum des
Teilers zeigt eine sehr gute Übereinstimmung mit der Theorie anhand einer Fourierreihe einer
idealen Rechteckschwingung, welche auf die Amplitude und die Frequenz der ersten Harmo-
nischen angepasst ist. Diese beträgt 8,1 dBm bei 12,7 MHz. Damit erfüllt der Oszillator in
beiden Konfigurationen die geforderten Spezifikationsparameter für das Spektrum.
Das Phasenrauschen in Abbildung 6.6b zeigt Werte von -83 dBc/Hz für den Frequenz-
verdoppler (A) und -119 dBc/Hz für den Frequenzteiler (B) bei einem Frequenzabstand von
1 kHz von der Oszillationsfrequenz. Die reine Oszillatorschleife weist ein Phasenrauschen bei
fm = 1kHz von -89 dBc/Hz auf (C). Die Differenz zwischen Verdoppler und Teiler beträgt ge-
nau 36 dB, die zwischen Verdoppler und Oszillatorschleife genau 6 dB, was mit der Leeson-
Formel zu begründen ist [68]: Da die Ausgangsfrequenz des Oszillators das Phasenrauschen
quadratisch beeinflusst, eine Verdopplung der Frequenz also ein 6 dB höheres Phasenrauschen
verursacht, bewirkt ein Unterschied um den Faktor 64 = 26 eine Differenz der beiden Kurven
Frequenz [MHz]
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Abbildung 6.6: (a) Ausgangsspektrum und (b) Phasenrauschen von Verdoppler und -teiler für den
405,5 MHz-Resonator [117]. Die Ausgangsleistung des Frequenzverdopplers beträgt
4,7 dBm bei 811,8 MHz. Für den REF-Ausgang stimmen Simulation und Theorie sehr
gut überein, die erste Harmonische weist eine Leistung von 8,1 dBm bei 12,7 MHz auf.
Das Phasenrauschen beträgt bei einem Frequenzabstand von 1 kHz von der Schwing-
frequenz -83 dBc/Hz für den Verdoppler und -119 dBc/Hz für den Teiler, was mit der
Leeson-Formel begründet werden kann: Frequenzverdopplung verursacht ein um 6 dB
höheres Phasenrauschen, d.h. ein Unterschied von 64 = 26 in der Frequenz resultiert in
einer Differenz von 36 dB.
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von Frequenzverdoppler und -teiler von 36 dB [117, 118]. Der Rauschflur beträgt beim Ver-
doppler -149 dBc/Hz und beginnt bei 200 kHz (D). Ab einem Freqenzabstand von 20 kHz geht
das Phasenrauschen des Frequenzteilers ebenfalls in den Rauschflur von -158 dBc/Hz über (E).
Die reine Oszillatorschleife zeigt hier den niedrigsten Rauschflur von -166 dBc/Hz, welcher
ab einem Frequenzabstand von 400 kHz beginnt (F). Somit sind alle Spezifikationsparameter
ebenfalls für das Phasenrauschen erfüllt.
Simulationsergebnisse von Spektrum und Phasenrauschen in Band 2
Für das Band 2 sind die Simulationsergebnisse der HB- und HB-Noise-Analyse für Spektrum
und Phasenrauschen in Abbildung 6.7 enthalten [117].
Die Ausgangsspektren von Frequenzverdoppler und -teiler für den Betrieb in LTE-Band
2 befinden sich in Abbildung 6.7a. Die Ausgangsleistung des Frequenzverdopplers beträgt
2,8 dBm bei einer Frequenz von 1965,4 MHz. Alle anderen Harmonischen liegen mindestens
20 dB unterhalb der ersten. Der zweitstärkste Spektralanteil liegt bei 3931,2 MHz und weist
eine Leistung von -18,2 dBm auf. Der Ausgang des Frequenzteilers zeigt wie bei Band 20 eine
sehr gute Übereinstimmung zwischen Simulation und Theorie. Die erste Harmonische liegt bei
30,7 MHz und weist eine Leistung von 8,1 dBm auf. Beide Teilschaltungen, Verdoppler und
Teiler, erfüllen damit die Spezifikation.
In Abbildung 6.7b sind die Simulationsergebnisse des Phasenrauschens für Band 2 enthal-
ten. Bei einem Abstand von 1 kHz von der Oszillationsfrequenz beträgt das Phasenrauschen
beim Verdoppler -82 dBc/Hz (A) und beim Teiler -118 dBc/Hz (B), was wieder einer Diffe-
renz von 36 dB entspricht. Das Simulationsergebnis der Oszillatorschleife ist bei fm = 1kHz
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Abbildung 6.7: (a) Ausgangsspektrum und (b) Phasenrauschen von Verdoppler und -teiler für den
982,5 MHz-Resonator [117]. Die Ausgangsleistung des Frequenzverdopplers beträgt
2,8 dBm bei 1965,4 MHz. Für den REF-Ausgang stimmt die Simulation sehr gut mit
dem Fourierspektrum einer idealen Rechteckschwingung überein; die erste Harmoni-
sche weist eine Leistung von 8,1 dBm bei 30,7 MHz auf. Das Phasenrauschen beträgt
bei einem Frequenzabstand von 1 kHz von der Schwingfrequenz -82 dBc/Hz für den
Verdoppler, -118 dBc/Hz für den Teiler und -88 dBc/Hz für die Oszillatorschleife.
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-88 dBc/Hz (C), was genau 6 dB unterhalb des Wertes des Verdopplers liegt. Der Rauschflur
beginnt beim Verdoppler bei 150 kHz und beträgt -148 dBc/Hz (D). Das Phasenrauschen des
Frequenzteilers geht 20 kHz in den Rauschflur von -158 dBc/Hz über (E). Die reine Oszilla-
torschleife zeigt einen Rauschflur von -161 dBc/Hz (F), welcher bei einer Knickfrequenz von
250 kHz eingeleitet wird. Es werden alle vom Frequenzverdoppler und Frequenzteiler in der
Spezifikation geforderten Parameter eingehalten.
6.4.3 Transientes Verhalten des Frequenzteilers
Zur weiteren Analyse des Betriebsverhaltens des MEMS-Mehrfrequenzoszillators wird an
dieser Stelle das transiente Verhalten des Frequenzteilers näher betrachtet. Abbildung 6.8 zeigt
die Ausgangsspannungen des Teilers in den LTE-Bändern 20 und 2.
Anhand des transienten Verhaltens lässt sich die Tauglichkeit als Referenzoszillator für
PLL-Schaltkreise, beispielsweise den LTC6948-3, überprüfen. Während in Abbildung 6.8a
der Ausgang für die Nutzung in Band 20 gezeigt ist, beinhaltet Abbildung 6.8b die Aus-
gangsspannung für den Betrieb von Band 2. In beiden Fällen liegt die Amplitude der Recht-
eckspannung bei 640 mV, womit der Mehrfrequenzoszillator für den erwähnten Schaltkreis
als guter Referenzgeber eingesetzt werden kann. Die Periodendauern liegen bei 78,80 ns und
32,56 ns, was Referenzfrequenzen von 12,7 MHz und 30,7 MHz entspricht. Diese Frequenzen
sind ebenfalls für den PLL-Baustein sehr gut geeignet.
6.5 Hybridintegrierter MEMS-Mehrfrequenzoszillator auf
LTCC
Vor der Implementierung auf dem SiCer-Substrat und zur Verifikation der Schaltung wurde der
Oszillator mit dem Schaltkreis MU1601 auf LTCC aufgebaut. Dank der Vorerfahrung mit dem
Festfrequenzoszillator und aufgrund der gestiegenen Komplexität genügt die Implementierung
einer Oszillatorschaltung auf LTCC [118].
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Abbildung 6.8: Transiente Simulation des Frequenzteilers bei den Frequenzen (a) 12,7 MHz und
30,7 MHz. Die rechteckförmige Ausgangsspannung weist für beide Ausgangsfrequen-
zen Amplituden von 640 mV sowie Periodendauern von (a) 78,80 ns und (b) 32,56 ns
auf.
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6.5.1 Resonatorauswahl und Implementierung der Oszillatorschaltung
Der Aufbau des LTCC-basierten Mehrfrequenzoszillators ist in Abbildung 6.9 enthalten [117,
118]. Die grundsätzliche Implementierungsstrategie ist ähnlich der des Festfrequenzoszilla-
tors. Für die Kontaktierung des CMOS-Chips wurde wieder die Flip-Chip-Montage mit Ver-
gießen des Chips zur mechanischen Stabilisierung genutzt. SMD-Kondensatoren dienen zur
Stabilisierung der Betriebsspannung und zur gleichstromfreien Ankopplung von HF-Leitun-
gen an den CMOS-Chip. Die beiden MEMS-Resonator-Chips wurden mit doppelseitigem
Klebeband befestigt und per Drahtbondverbindung elektrisch kontaktiert. Die komplette DC-
Versorgung mit der Programmierung des Schaltkreises geschieht über einen 14-poligen Steck-
verbinder, während die HF-Kontaktierung wie gewohnt in GSG-Konfiguration ausgeführt ist.
Die in Tabelle 6.2 gelistete Geometrie der Resonatoren für den MEMS-Mehrfrequenzos-
zillator wurde zugunsten einer einfacheren Fertigung abgeändert: die Fingerlänge des nieder-
frequenten Resonators wurde auf 183µm erhöht und die des höherfrequenten Resonators auf
73µm verringert. Die vollständigen geometrischen und elektrischen Parameter sind ebenfalls
in Tabelle 6.3 zusammengefasst [117, 118].
Aufgrund von fertigungsbedingten Parameterschwankungen liegen die Resonanzfrequen-
zen der MEMS-Resonatoren um 7,5 % bzw. um 3,3 % unterhalb der entworfenen. Außerdem
ist eine Variation der Parameter Lm um 177 % und Cm um -62 % beim Resonator für Band 2
zu beobachten, was ebenfalls auf Schwankungen im Fertigungsprozess zurückgeführt werden
kann.
Bedingt durch Einflüsse der Aufbau- und Verbindungstechnik kann kein Vorwiderstand Rv,
wie in Abbildung 6.1 gezeigt wird, in die Schaltung eingefügt werden, da sonst das Barkhau-
senkriterium für das LTE-Band 2 nicht erfüllt wäre. Für Band 20 hingegen wäre mit einem







Abbildung 6.9: MEMS-Mehrfrequenzoszillator mit zwei MEMS-Chips (schwarz) auf LTCC (weiß)
[117, 118]. Der CMOS-Schaltkreis wurde mit Clip-Chip-Montage aufgebracht und zur
Erhöhung der mechanischen Stabilität vergossen. Die Resonatoren wurden mit dop-
pelseitigem Klebeband aufgeklebt und mittels Bondverbindung elektrisch kontaktiert.
SMD-Kondensatoren garantieren eine stabile Betriebsspannung und eine gleichstrom-
freie Ankopplung der HF-Ausgänge des Schaltkreises. Zur Programmierung des Oszil-
lators und zur Kontaktierung der Betriebsspannung wurde ein 14-poliger Steckverbin-
der genutzt.
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Tabelle 6.3: Geometrische und elektrische Größen der Resonatoren aus [117, 118]
Parameter Wert für Band 20 Wert für Band2 Einheit
Geometrische l 183 73 µm
Größen N 9 13 –W 115,3 66,6 µm
f0 375,6 951,9 MHz
Elektrische Q 1400 2100 –
Größen Rm 52,6 114,3 ΩLm 31,9 40,4 µH
Cm 5,63 0,692 fF
Dank der Umschaltbarkeit der MEMS-Resonatoren und der im CMOS-Chip integrierten
Frequenzverdoppler und -teilerschaltungen ist der Integrationsgrad höher als bei den Oszilla-
toren in Kapitel 5. Basierend auf Abbildung 6.1 besteht der Oszillator aus sieben Funktions-
elementen: Zwei Resonatoren, dem Schalter, dem Verstärker, dem Frequenzverdoppler und
-teiler sowie der Bias-Schaltung. Der Integrationsgrad ist demnach als sehr hoch einzustufen.
Aufgrund der höheren Anzahl an Einzelbaugruppen und des Steckverbinders sowie der ein-
seitigen Bestückung auf LTCC ist das LTCC-Modul größer als die Schaltungen in Kapitel 5,
was in einem geringeren Miniaturisierungsgrad resultiert.
6.5.2 Messtechnische Charakterisierung, Analyse und Diskussion
Angelehnt an die multiphysikalische Systemsimulation sind beim LTCC-basierten Oszillator
Spektrum und Phasenrauschen für die vier Betriebsarten sowie das transiente Verhalten des
Frequenzteilers untersucht worden.
Messergebnisse von Spektrum und Phasenrauschen in Band 20
Die Messergebnisse des Betriebes in Band 20 sind zusammen mit den re-simulierten Kurven
in Abbildung 6.10 dargestellt [117, 118].
Abbildung 6.10a zeigt die Spektren von Frequenzverdoppler und -teiler aus Messung und
Simulation. Zu beachten ist hierbei, dass das Spektrum des Verdopplers an nur einem Aus-
gangspin und nicht differentiell abgenommen wurde. Die dadurch gemessene Leistung liegt
6 dB unterhalb der bei symmetrischer Belastung messbaren Leistung. Der Ausgang des Fre-
quenzverdopplers hat eine Frequenzlage von 754,0 MHz und weist eine Leistung von 1,2 dBm
auf. Die zweitstärkste Harmonische ist die zweite Harmonische der verdoppelten Frequenz, al-
so 1508 MHz, und hat eine Ausgangsleistung von -11,5 dBm, was einem Abstand von 12,7 dB
zur gewünschten Harmonischen entspricht. Alle anderen Harmonischen liegen mindestens
23 dB unterhalb der ersten. Die dort zu beobachtenden Unterschiede zwischen Simulation und
Messung sind auf Nichtlinearitäten der Gesamtschaltung, besonders der Resonatoren, zurück-
zuführen. Der Frequenzteiler zeichnet sich durch eine gute Übereinstimmung zwischen Simu-
lation, Messung und der theoretisch zu erwartenden Fourierreihe aus. Die erste Harmonische
liegt bei 11,7 MHz mit einer Leistung von 6,8 dBm, was die Spezifikation gut erfüllt.
Das in Abbildung 6.10b dargestellte Phasenrauschen beträgt bei einem Frequenzabstand
von 1 kHz von der Oszillationsfrequenz -63 dBc/Hz beim Verdoppler (A) und -99 dBc/Hz
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Abbildung 6.10: (a) Unsymmetrisch abgegriffenes Ausgangsspektrum und (b) Phasenrauschen von
Verdoppler und -teiler für den 375,6 MHz-Resonator [117, 118]. Die Ausgangsleis-
tung des Frequenzverdopplers beträgt 1,2 dBm bei 754,0 MHz. Die Harmonischen
der doppelten Resonanzfrequenz zeigen sehr gute Übereinstimmung mit der Simu-
lation, während die anderen Harmonischen aufgrund von Nichtlinearitäten der Ge-
samtschaltung Unterschiede zur Simulation aufweisen. Für den REF-Ausgang stim-
men Simulation, Messung und Theorie sehr gut überein. Die erste Harmonische bei
11,7 MHz weist dabei eine Leistung von 6,8 dBm auf. Das Phasenrauschen beträgt
bei einem Frequenzabstand von fm = 1kHz von der Schwingfrequenz -63 dBc/Hz für
den Verdoppler und -99 dBc/Hz für den Teiler, was erneut einem Abstand von 36 dB
gemäß der Leeson-Formel entspricht [68]. Die Rauschflure betragen -139 dBc/Hz und
-159 dBc/Hz.
beim Teiler (B), resultierend in einer Differenz von 36 dB [118]. Die Verschlechterung im Ver-
gleich zur Simulation von 20 dB ist auf die Resonatorgüte von 1400 sowie auf den im nichtli-
nearen Bereich betriebenen MEMS-Resonator zurückzuführen. Letztere konnte mit dem Duf-
fing-Parameter δ von -1·1017 V/(A3s) nachgebildet werden. Als zweiter Ansatz der Bestim-
mung des nichtlinearen Einflusses wurde die Güte in der Simulation um den Faktor fünf auf
280 verringert, was der Verschlechterung des Phasenrauschens um 14 dB gemäß der Leeson-
Formel entspricht [68, 118]. Die restlichen 6 dB Differenz sind mit der Güte von 1400 statt
1800 sowie durch systembedingte Schwankungen und der begrenzten Genauigkeit in Mes-
sung und Simulation zu begründen. Der Rauschflur beträgt beim Verdoppler -139 dBc/Hz und
weist mit dem -30 dB/Dekade-Gefälle eine Knickfrequenz von 400 kHz auf (C). Das Phasen-
rauschen des Frequenzteilers geht bei einer Knickfrequenz von 100 kHz in den Rauschflur von
-159 dBc/Hz über (D) [118].
Die Entwurfsziele für das Phasenrauschen werden für Band 20 nicht erfüllt, was auf den im
nichtlinearen Bereich betriebenen Resonator zurückzuführen ist. Bei nicht reduzierter Güte
wäre die Spezifikation erfüllt gewesen. Für den SiCer-Oszillator werden daher Abänderungen
im Oszillatoraufbau von Nöten sein, die später erläutert werden.
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Messergebnisse von Spektrum und Phasenrauschen in Band 2
Abbildung 6.11 enthält die Mess- und Simulationsergebnisse für Band 2, wobei in Abbil-
dung 6.11a die Spektren für Frequenzverdoppler und -teiler enthalten sind [117, 118].
Bei dem Zweifachen der Resonanzfrequenz, also 1905,4 MHz, liegt die Ausgangsleistung
bei -2,5 dBm. Die zweite Harmonische der Ausgangsfrequenz, 3810,8 MHz, zeichnet sich
durch eine Ausgangsleistung von -19,8 dBm aus und liegt damit 17,3 dBm unterhalb der Leis-
tung bei 1905 MHz. Für beide Spektralanteile ist eine sehr gute Übereinstimmung zwischen
Simulation und Messung festzustellen. Die besonders bei den ungeraden Harmonischen der
Resonanzfrequenz des MEMS-Resonators auftretenden Unterschiede zwischen Messung und
Simulation sind auf die Nichtlinearität des Resonators und die damit verbundenen erzeugten
Oberwellen zurückzuführen. Die Simulation des Frequenzteilers zeigt wieder eine sehr gute
Kongruenz zwischen Messung, Simulation und Theorie. Die erste Harmonische befindet sich
bei 29,7 MHz mit einer Leistung von 6,6 dBm.
Die simulierten und gemessenen Kurven für das Phasenrauschen in Band 2 befinden sich
in Abbildung 6.11b. Bei einem Frequenzabstand fm von 1 kHz von der Oszillationsfrequenz
beträgt das Phasenrauschen des Verdopplers -61 dBc/Hz (A) und das des Teilers -97 dBc/Hz
(B), was wiederum eine Differenz von 36 dB bedeutet [118]. Der Unterschied zur System-
simulation in Abschnitt 6.4 beträgt hierbei, ähnlich wie bei Band 20, 21 dB. Der Duffing-
Frequenz [MHz]
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Abbildung 6.11: (a) Unsymmetrisch abgegriffenes Ausgangsspektrum und (b) Phasenrauschen von
Verdoppler und -teiler für den 951,9 MHz-Resonator [118]. Die Ausgangsleistung
des Frequenzverdopplers beträgt -2,5 dBm bei 1905,4 MHz. Alle Harmonischen der
Ausgangsfrequenz zeigen eine sehr gute Übereinstimmung, während die ungeraden
Harmonischen der Resonanzfrequenz aufgrund von Nichtlinearitäten des Oszillator-
moduls Abweichungen zwischen Simulation und Messung aufweisen. Für den REF-
Ausgang stimmen Simulation und Messung sehr gut mit dem Fourierspektrum einer
idealen Rechteckschwingung überein. Die Grundfrequenz beträgt hierbei 29,7 MHz
und die Leistung 6,6 dBm. Das Phasenrauschen beträgt bei einem Frequenzabstand
von 1 kHz von der Schwingfrequenz -61 dBc/Hz für den Verdoppler und -97 dBc/Hz
für den Teiler. Die Rauschflure liegen hierfür bei -140 dBc/Hz und -155 dBc/Hz.
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Parameter wurde hierfür zu -2,7·1017 V/(A3s) bestimmt. Für den zweiten Ansatz wurde die
Güte des Resonators zur Anpassung der Re-Simulation an die Messung um den Faktor acht
auf 262,5 reduziert, was laut der Leeson-Formel 18 dB entspricht [68]. Die verbleibenden 3 dB
sind wieder auf Einflüsse der Aufbautechnik sowie die begrenzte Genauigkeit von Simulation
und Messung zurückzuführen. Der Rauschflur des Verdopplers beträgt -140 dBc/Hz und zeigt
mit dem -30 dB/Dekade-Gefälle eine Knickfrequenz von 400 kHz (C). Die Phasenrauschkur-
ve des Frequenzteilers geht, wie im Betrieb in Band 20, bei 100 kHz in den Rauschflur von
-155 dBc/Hz über (D) [118].
Auch in Band 2 wird die Spezifikation des Phasenrauschens nicht erfüllt, wofür ebenfalls
die Nichtlinearität des Resonators ausschlaggebend ist. Dieser Effekt wird im SiCer-Oszil-
lator durch geeignete schaltungstechnische Maßnahmen minimiert, damit die Entwurfsziele
erreicht werden können.
Transientes Verhalten des Referenzoszillators
Um die Eignung des MEMS-Mehrfrequenzoszillator als REF für einen PLL-basierten Fre-
quenzgenerator zu verifizieren, wird anhand von Abbildung 6.12 das zeitliche Verhalten des
Frequenzteilers weiter untersucht [118].
Während in Abbildung 6.12a die Operation in Band 20 dargestellt ist, wird der Betrieb
in Band 2 in Abbildung 6.12b gezeigt. Die Periodendauern sind in (a) 85,47 ns und in (b)
33,67 ns, was Referenzfrequenzen von (a) 11,7 MHz und (b) 29,7 MHz entspricht [118]. Wäh-
rend in der Simulation die Amplitude der Rechteckspannung 600 mV beträgt, liegt sie in der
Messung bei 550 mV. Die Eignung als REF ist damit laut der Spezifikation des LTC6948-3
gegeben.
6.5.3 Schlussfolgerungen für den SiCer-Entwurf
Da das Phasenrauschen des LTCC-MEMS-Mehrfrequenzoszillators die Spezifikation trotz der
Amplitudenbegrenzung des Verstärkers nicht erfüllt hat, müssen gewisse Änderungen im Auf-
Zeit [ns] Zeit [ns]


































Abbildung 6.12: Transiente Ausgangspannung des Frequenzteilers bei den Frequenzen (a) 11,7 MHz
und (b) 29,7 MHz in Simulation (blau) und Messung (rot) mit Angabe der minimal
zulässigen Signalamplitude (türkis) [118]. Die rechteckförmige Ausgangsspannung
weist für beide Frequenzen Amplituden von 600 mV in der Simulation und 550 mV in
der Messung sowie Periodendauern von (a) 85,47 ns und (b) 33,67 ns auf.
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bau des Oszillators vollzogen werden. Diese betreffen die Nichtlinearität der Resonatoren und
deren Reduktion. Im SiCer-Oszillator muss der Ansatz der Dämpfung mit dem Vorwider-
stand Rv geeignet modifiziert werden, da der Widerstand die Schleifenverstärkung in Band 2
aufgrund höherer kapazitiver Belastung stärker beeinflusst als in Band 20, was auch in Abbil-
dung 6.5 sichtbar ist. Eine Möglichkeit, die Nichtlinearität in beiden Resonatoren zu minimie-
ren, ist es, für Band 2 einen Resonator mit kleinerem Resonanzwiderstand als für Band 20 zu
wählen. Alternativ wäre auch der Einsatz eines Hochpassfilters denkbar, das den Signalpfad
zum niederfrequenten Resonator stärker dämpft als den des höherfrequenten. Zugunsten eines
reineren Ausgangsspektrums und einer höheren Ausgangsleistung wird, wie auch beim Fest-
frequenzoszillator, ein Symmetrierglied für die Messung des Frequenzverdopplers eingesetzt.
6.6 Aufbau eines SiCer-Stil-Mehrfrequenzoszillators
Aufgrund der genannten technologischen Verzögerungen wurde der Mehrfrequenzoszillator,
analog zum Festfrequenzoszillator aus Kapitel 5, ebenfalls vorerst im SiCer-Stil aufgebaut.
Die Auswahlmethodik des Resonators sowie die Modellierung und Simulation von MEMS-
und CMOS-Strukturen sind dabei identisch zur SiCer-Implementierung.
6.6.1 Modulimplementierung des Mehrfrequenzoszillators im SiCer-Stil
Die beidseitige Implementierung des Mehrfrequenzoszillators, welche auf den gleichen Lay-
outs wie die finale SiCer-Konstruktion basiert, ist in Abbildung 6.13 dargestellt [120].
Gemäß dem SiCer-Prinzip wurden hierbei mikroelektromechanische und mikroelektroni-
sche Schaltungsteile auf beiden Seiten des Substrates bestückt und die stoßempfindlichen
MEMS-Resonatoren mit einem keramischen Gehäuse geschützt. Zu beachten sind hierbei die
Modifikationen, welche auf Basis der Ergebnisse des in LTCC implementierten Mehrfrequen-
zoszillators gefordert waren: Ein Symmetrierglied zur Erhöhung der Ausgangsleistung und zur
Zusammenführung des differentiellen Ausgangssignals des Frequenzverdopplers sowie ein
modifizierter Vorwiderstand Rv zur Reduktion der HF-Eingangsleistung der MEMS-Resona-











Abbildung 6.13: Aufbau des Mehrfrequenzoszillators im SiCer-Stil [120]. Während die MEMS-Reso-
natoren auf der Unterseite des Moduls innerhalb eines keramischen Gehäuses durch
Kleben und Drahtbonden mechanisch und elektrisch kontaktiert werden, befinden sich
auf der Oberseite des LTCC-Schaltungsträgers der mikroelektronische Schaltungsteil
des Oszillators. Zwischen den Eingangstoren der beiden kontaktierten Resonatoren
wurde ein Widerstand Rv so in die Schaltung eingebunden, dass er nur den Band-20-
Resonator bedämpft, nicht aber den Band-2-Resonator.
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liegt, sodass er zwar den Resonator für Band 20 bedämpft, nicht jedoch den Band-2-Reso-
nator. Weiterhin wird im Band-2-Betrieb dank des Widerstandes die restliche Verbindungs-
leitung zwischen den Resonatoren sowie der Band-20-Resonator von der Oszillatorschleife
isoliert, was in einer Erhöhung der Schleifenverstärkung resultiert. Angelehnt an den Aufbau
des Mehrfrequenzoszillators auf LTCC wurden auch die Geometrieparameter für den SiCer-
Stil-Mehrfrequenzoszillator auf den beiden Resonator-Chips variiert. Die Auswahl der Reso-
natoren, welche in der Simulation das niedrigste Phasenrauschen des Oszillators hervorriefen,
basierte auf dem Kosimulationsverfahren aus Abbildung 5.2. Die dazugehörigen Ersatzschalt-
bild- und Geometrieparameter sind in Tabelle 6.4 gelistet.
Da die hierbei verwendeten MEMS-Resonatoren aus dem gleichen Fertigungsdurchlauf
stammen wie die des auf LTCC aufgebauten Mehrfrequenzoszillators, liegen auch hier die
Abweichungen der Resonanzfrequenzen bei -7,3 % und -3,1 % für die Resonatoren für Band
20 und Band 2. Die elektrischen Parameter Rm, Lm und Cm sind aufgrund von Variationen der
Materialparameter in der Fertigung ebenfalls Schwankungen im Prozentbereich unterworfen.
Dennoch sind relativ hohe Güten Q und niedrige Resonanzwiderstände Rm zu verzeichnen,
welche ein stabiles Verhalten und niedriges Phasenrauschen versprechen.
Nach der Messung der mittels Kosimulation ausgesuchten und per Drahtbonden kontaktier-
ten MEMS-Resonatoren auf dem LTCC-Substrat wurde der Widerstand Rv zu 240 Ω dimen-
sioniert. Dieser durch Simulation und Messung ermittelte Wert garantiert eine genügend große
Schleifenverstärkung bei beiden Frequenzbändern sowie ein niedriges Phasenrauschen durch
die Reduktion der in die Resonatoren eingespeiste HF-Leistung.
Der Integrationsgrad des SiCer-Stil-Mehrfrequenzoszillators ist aufgrund der gleichen Be-
standteile identisch mit dem in LTCC aufgebauten Mehrfrequenzoszillator, bestehend aus den
sieben folgenden Funktionselementen: Zwei Resonatoren, dem Schalter, dem Verstärker, dem
Frequenzverdoppler und -teiler sowie der Bias-Schaltung. Der Miniaturisierungsgrad hinge-
gen ist in Anbetracht der doppelseitigen Bestückung aller Elemente etwa verdoppelt, da die
benötigte Layoutfläche auf LTCC näherungsweise äquivalent zur Fläche der mikroelektroni-
schen Schaltung ist. Hiermit zeigt es sich, dass das SiCer-Substrat eine höhere Packungsdichte
komplexer und multiphysikalischer HF-Module im Vergleich zu konventionellen Aufbauvari-
anten ermöglicht. In den nächsten Abschnitten wird das Betriebsverhalten des Mehrfrequen-
zoszillators analysiert und mit dem Ansatz der einseitigen Bestückung verglichen.
Tabelle 6.4: Geometrische und elektrische Größen der Resonatoren aus [120]
Parameter Wert für Band 20 Wert für Band2 Einheit
Geometrische l 183 73 µm
Größen N 9 11 –W 115,3 56,3 µm
f0 375,8 952,4 MHz
Elektrische Q 1300 1500 –
Größen Rm 38,0 101,9 ΩLm 21,0 27,0 µH
Cm 8,53 1,03 fF
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6.6.2 Messtechnische Charakterisierung, Analyse und Diskussion
Für den SiCer-Stil-Aufbau empfiehlt es sich ebenfalls, die Analyse der Messungen in die
getrennte Betrachtung der beiden Frequenzbänder zu unterteilen. Weiterhin wird im Anschluss
das transiente Verhalten des Frequenzteilers für die beiden Bänder untersucht.
Messergebnisse von Spektrum und Phasenrauschen in Band 20
Die Ergebnisse aus Messung und Kosimulation für den Betrieb im LTE-Band 20 sind in Ab-
bildung 6.14 enthalten, wobei Abbildung 6.14a das Spektrum von Verdoppler und Teiler bein-
haltet und Abbildung 6.14b das Phasenrauschen beider Schaltungsteile.
Im in Abbildung 6.14a dargestellten Spektrum liegt die Oszillationsfrequenz des Frequenz-
verdopplers bei 753,5 MHz. Dabei beträgt die Ausgangsleistung 6,8 dBm in der Simulation
und 2,8 dBm in der Messung. Der Unterschied ist mit der Ankopplung des differentiellen
Ausgangs über das Symmetrierglied an die Messanordnung zu begründen, die sowohl ohm-
sche als auch kapazitive Einflüsse zeigt, wodurch eine Dämpfung von 4 dB eintritt. Weiter-
hin können Phasenfehler des differentiellen Signals am Symmetrierglied ebenfalls zu einer
Dämpfung führen. Die zweite Harmonische bei 1507 MHz weist eine Ausgangsleistung von
-3,6 dBm und -6,4 dBm in Simulation und Messung auf, was einem Abstand von mindestens
9,2 dB zur ersten Harmonischen entspricht. Für ein reineres Spektrum kann diese Harmoni-
sche auch durch geeignete Filtermaßnahmen weiter verringert werden. Alle anderen Harmo-
Frequenz [MHz]
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Abbildung 6.14: (a) Spektrum und (b) Phasenrauschen des MEMS-Oszillators für Frequenzverdopp-
ler- und -teilerschaltungen basierend auf dem 375,8 MHz-Resonator [120]. Der Ver-
doppler zeigt bei 753,5 MHz eine Ausgangsleistung von 2,8 dBm und weist eine gute
Übereinstimmung zwischen Simulation und Messung auf. Die Ausgangsleistung des
Frequenzteilers bei der Grundfrequenz von 11,7 MHz liegt bei 6,3 dBm und zeichnet
sich ebenfalls eine gute Übereinstimmung von Simulation und Messung aus. Das Pha-
senrauschen erfüllt bei fm = 1kHz mit Werten von -79 dBc/Hz für den Frequenzver-
doppler und -115 dBc/Hz für den Teiler die gegebene Spezifikation. Die Rauschflure
von Verdoppler und Teiler liegen bei -143 dBc/Hz und -158 dBc/Hz.
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nischen zeigen eine sehr gute Übereinstimmung zwischen Messung und Simulation, was mit
der Reduktion der dem Resonator zugeführten Leistung zu begründen ist. Die ungeraden Har-
monischen der Resonanzfrequenz werden stark unterdrückt und liegen zwischen -40 dBm und
-25 dBm. Der Frequenzteiler zeichnet sich in seinen Eigenschaften ebenfalls durch eine gute
Übereinstimmung zwischen Messung, Simulation und Theorie aus. Während die erste Har-
monische in der Simulation bei 11,7 MHz und einer Ausgangsleistung von 7,3 dBm liegt, ist
die Ausgangsleistung der Messung 6,3 dBm bei der gleichen Frequenz. Die Spezifikation wird
also hierbei erfüllt.
Das Phasenrauschen in Abbildung 6.14b weist eine deutliche Verbesserung im Vergleich
zum Aufbau auf LTCC und beträgt bei fm = 1kHz am Frequenzverdoppler -80 dBc/Hz in der
Simulation und -79 dBc/Hz in der Messung (A). Der Frequenzteiler zeigt wie in vorherigen
Simulationen und Messungen wieder einen Abstand von 36 dB zum Frequenzverdoppler, also
-115 dBc/Hz in der Messung und -116 dBc/Hz in der Simulation (B). Die Nichtlinearität des
Resonators wurde hierbei mit dem Duffing-Parameter δ von -6·1016 V/(A3s), bzw. mit einer
Verringerung der Güte um 1,5 ermittelt, was in einer Resonatorgüte von etwa 870 resultiert.
Der Rauschflur beträgt am Verdopplerausgang -143 dBc/Hz (C) und am Teiler -158 dBc/Hz
(D) und zeichnet sich durch Knickfrequenzen mit dem Gefälle von -30 dB/Dekade von etwa
150 kHz bzw. 30 kHz aus. Die Spezifikation wird demnach ebenfalls für das Phasenrauschen
erfüllt. Die Überhöhung im Rauschflur ist dem Messaufbau der sehr komplexen Anordnung
geschuldet und würde bei einer Implementierung des MEMS-Oszillators in einem HF-Sende-
empfänger nicht mehr auftreten.
Messergebnisse von Spektrum und Phasenrauschen in Band 2
Simulations- und Messergebnisse für die Umschaltung auf das LTE-Band 2 sind in Abbil-
dung 6.15 dargestellt.
Das in Abbildung 6.15a abgebildete Ausgangsspektrum des Frequenzverdopplers zeigt sei-
ne erste Harmonische bei 1906,0 MHz, also ebenfalls leicht oberhalb der doppelten Resonanz-
frequenz des Band-2-Resonators. Die Ausgangsleistung beträgt in der Simulation 1,0 dBm
und in der Messung -2,5 dBm, was wiederum auf die kapazitive Signaldämpfung sowie leich-
te Phasenfehler am Ausgang des Oszillators zurückzuführen ist. Die geringere Leistung als
bei Band 20 ist auf das ausgesuchte Symmetrierglied zurückzuführen, was bei 1,9 GHz auf-
grund der begrenzten Bandbreite bereits eine Signaldämpfung von 3,8 dB aufweist. Der Kern
des Oszillators erfüllt also noch immer die gegebene Spezifikation. Alle anderen Harmoni-
schen weisen zur ersten einen Abstand von mindestens 17 dB auf, was in einem sehr harmoni-
schen Ausgangssignal resultiert. Bleibende Unterschiede zwischen Simulation und Messung,
welche auf eine immer noch leicht auftretende Nichtlinearität des Resonators zurückgeführt
werden können, spielen aufgrund der kleinen Signalleistung der jeweiligen spektralen Anteile
für die Oszillatorfunktion keine Rolle. Das Spektrum des Frequenzteilers zeigt, ähnlich wie
in den vorherigen Analysen, eine sehr gute Übereinstimmung zwischen Simulation, Messung
und Theorie. Die erste Harmonische liegt bei 29,8 MHz und hat eine Ausgangsleistung von
7,3 dBm in der Simulation und 6,2 dBm in der Messung. Für beide Schaltungsteile kann die
Spezifikation in Bezug auf das Frequenzspektrum als erfüllt betrachtet werden.
Das Phasenrauschen für den Betrieb in Band 2, welches in Abbildung 6.15b dargestellt ist,
zeigt ähnliches Verhalten wie in Band 20, nämlich Werte von -71 dBc/Hz für den Frequenzver-
doppler (A) und -107 dBc/Hz für den Frequenzteiler (B) für fm = 1kHz, jeweils in Simulation
und Messung, was wiederum einem mit der Leeson-Formel zu begründendem Abstand von
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Abbildung 6.15: Simulation und Messung von Spektrum (a) und Phasenrauschen (b) für den Band-2-
Betrieb des SiCer-Stil-Oszillators. Die erste Harmonische des Verdoppler-Ausgangs
liegt bei 1906,0 MHz mit einer Ausgangsleistung von -2,5 dBm. Alle anderen Harmo-
nischen liegen mindestens 17 dB unterhalb. Der Frequenzteiler weist ebenfalls eine
gute Übereinstimmung in Messung und Simulation auf und zeigt seine erste Harmoni-
sche bei 29,8 MHz und hat eine Ausgangsleistung von 6,2 dBm. Das Phasenrauschen
beträgt bei einem Abstand fm = 1kHz von der Oszillationsfrequenz -71 dBc/Hz für
den Verdoppler und -107 dBc/Hz für den Teiler, was einem Abstand von 36 dB ent-
spricht. Der Rauschflur des Verdopplers liegt bei -143 dBc/Hz und der des Teilers bei
-155 dBc/Hz.
36 dB entspricht [68]. Der per Simulation ermittelte Duffing-Parameter δ zur Beschreibung
der Nichtlinearität des MEMS-Resonators beträgt hierbei -6·1016 V/(A3s). Die Nichtlinearität
wurde weiterhin mit einer Güteverringerung um den Faktor 2,5 modelliert, resultierend in ei-
ner Resonatorgüte von etwa 600. Der Rauschflur beider Schaltungsteile liegt bei -143 dBc/Hz
(C) und -155 dBc/Hz (D) und zeigt mit den -30 dB/Dekade-Gefällen Knickfrequenzen bei et-
wa 250 kHz und 40 kHz. Auch ist die im Rauschflur auftretende Überhöhung dem komplexen
Messaufbau geschuldet und würde in der Anwendung in einem Sendeempfänger nicht mehr
auftreten. Die Spezifikation wird ebenfalls für das Phasenrauschen erfüllt.
Transientes Verhalten des Referenzoszillators
Neben der Analyse von Spektrum und Phasenrauschen ist auch die Betrachtung des transien-
ten Verhaltens des Mehrfrequenzoszillators wichtig für die Verifikation. Die Zeitverläufe des
Frequenzteilers sind dafür in Abbildung 6.16 enthalten.
Beide gezeigten Zeitsignale haben eine Amplitude von 510 mV in der Messung und 600 mV
in der Simulation, was ausreicht, um den PLL-Schaltkreis LTC6948-3 mit einem Referenzsi-
gnal zu versorgen. Die beiden in Abbildung 6.16 eingezeichneten Periodendauern von 85,47 ns
(a) und 33,56 ns (b) entsprechen den Kehrwerten der jeweils ersten Harmonischen aus den in
den Abbildungen 6.14a und 6.15a dargestellten Spektren der Teilerschaltung, welche für (a)
11,7 MHz und für (b) 29,8 MHz (b) betragen.
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Abbildung 6.16: Zeitverläufe des Frequenzteilers für die beiden LTE-Frequenzbänder 20 (a) und 2 (b)
in Simulation (blau) und Messung (rot) mit Angabe der minimalen Signalamplitude
(türkis). Für den Betrieb beider Resonatoren liegt die Amplitude der Rechteckspan-
nung bei 600 mV in der Simulation und 510 mV in der Messung, was die Spezifikation
erfüllt. Die beiden Periodendauern von 85,47 ns und 33,56 ns entsprechen den jewei-
ligen Grundfrequenzen von 11,7 MHz und 29,8 MHz.
Diskussion der Ergebnisse
Mit der Fertigung des Mehrfrequenzoszillators im SiCer-Stil und der anschließenden mess-
technischen Charakterisierung konnten verschiedene praxisrelevante Schlussfolgerungen zum
Entwurf und zur Implementierung komplexer MEMS-Oszillatoren getroffen werden. Zum
einen ist es auf dem SiCer-Substrat bzw. im SiCer-Stil möglich, die Leistungsfähigkeit beider
Frequenzbänder in gewissen Grenzen getrennt voneinander zu optimieren und so ein geringes
Phasenrauschen zu erzielen. Zum anderen ist, wie bereits in Kapitel 5 erläutert wurde, durch
die beidseitige Bestückung der beteiligten Baugruppen eine starke Reduktion der benötigten
Layoutfläche und damit eine Erhöhung des Miniaturisierungsgrades des Oszillatormoduls er-
reicht worden. Mit dem Aufbau des kompakt integrierten MEMS-Mehrfrequenzoszillators im
SiCer-Stil konnte damit die Eignung des SiCer-Substrates für komplexe HF-MEMS-Schaltun-
gen nachgewiesen werden. Um weiterhin die in der Spezifikation geforderten LO-Frequenzen
bereitstellen zu können, müsste die Elementweite des Band-20-Resonators von 12,81µm auf
11,97µm und die des Band-2-Resonators von 5,12µm auf 4,96µm verringert werden. Auf
diese Anpassung der Resonanzfrequenzen der beteiligten Resonatoren wurde wegen der Ori-
entierung dieser Arbeit auf prinzipielle Untersuchungen verzichtet und stattdessen der Oszil-
lator im SiCer-Substrat implementiert.
6.7 SiCer-Implementierung des MEMS-
Mehrfrequenzoszillators
Nach den gewonnenen Erkenntnissen der Implementierung im SiCer-Stil wurde, ähnlich wie
in Kapitel 5, die SiCer-Implementierung des Mehrfrequenzoszillators vorangetrieben. Auf-
grund der genannten Verspannungen im Silizium konnte jedoch kein vollständig funktions-
tüchtiger Resonator im LTE-Band 2 gefertigt werden. Da die Resonatoren für das LTE-Band
20 allerdings in ihren geometrischen Abmessungen größer als die Resonatoren in Band 2 sind,
Dissertation 119
6.7 SiCer-Implementierung des MEMS-Mehrfrequenzoszillators
konnten in der Fertigung weniger mechanische Zerstörungen der Anker verzeichnet werden.
Bedingt durch die bestehenden druckverspannten Dünnschichten waren die erzielten Güten
allerdings so niedrig, respektive die Dämpfungen so hoch, dass die Spannungsverstärkung so-
wie die gute Ankopplung des Verstärkers an die jeweiligen Resonatoren laut Simulation nur
bei einem MEMS-Resonator ausreichte, um diesen zum Schwingen anzuregen, also das Bark-
hausenkriterium zu erfüllen. Die geometrischen und elektrischen Größen des entsprechenden
Resonators sind: Länge l = 183µm, Fingerzahl N = 7, Gesamtweite W = 89,6µm, Resonanz-
frequenz f0 = 384,66MHz, Güte Q = 700, Resonanzwiderstand Rm = 223Ω. Basierend auf
diesem Resonator konnte im Anschluss ein SiCer-Oszillator-Modul aufgebaut werden, dessen
Fotografie in Abbildung 6.17 gezeigt wird.
Der Aufbau des SiCer-Moduls ist vergleichbar zur SiCer-Stil-Implementierung in Abbil-
dung 6.13: Das Modul beinhaltet auf der Unterseite, links in Abbildung 6.17, zwei Reihen von
MEMS-Resonatoren im Silizium, je eine pro LTE-Frequenzband. Die Resonatoren können
nach erfolgter Messung und Auswertung mittels Drahtbondverbindungen mit den Gold-Lei-
terbahnen auf der Silizium-Seite des SiCer-Substrats kontaktiert werden. Da am Verstärker-
ausgang beide Resonatoren elektrisch kontaktiert werden, befindet sich hierfür eine Leiterbahn
in der Mitte zwischen den Reihen von MEMS-Resonatoren, die durch Vias mit dem Ausgang
des CMOS-Schaltkreises auf der anderen Seite des LTCC-Schaltungsträgers verbunden ist.
Für das jeweils andere Resonator-Tor existieren mit Vias ausgestattete Signal- und Masse-Lei-
terbahnen, welche wiederum auf den geschalteten Eingang des CMOS-Schaltkreises führen.
Wie oben erwähnt, wurde hierbei nur der Resonator für Band 20 elektrisch mit dem Rest der
Schaltung, befindlich auf der Oberseite rechts in Abbildung 6.17, verbunden. Aus zeitlichen
Gründen konnte der Oszillator nicht mehr im Rahmen dieser Arbeit messtechnisch analysiert
und diskutiert werden. Das in Abbildung 6.17 gezeigte Modul ist daher als Existenzbeweis für
SiCer-MEMS-Oszillatoren sowie als Existenz- und Funktionsbeweis für SiCer-MEMS-Reso-
natoren anzusehen und ist damit die erste vollständig auf dem SiCer-Substrat implementierte
komplexe HF-MEMS-Schaltung. Der Funktionsbeweis für SiCer-MEMS-Oszillatoren wird
auch hier vom SiCer-Stil-Oszillator erbracht. Außerdem konnten durch den Aufbau im SiCer-
Stil die Vorteile, welche sich durch das Konzept des SiCer-Substrats ergeben, nachgewiesen









Abbildung 6.17: Fotografie der SiCer-Implementierung des MEMS-Mehrfrequenzoszillators. Die ge-
kennzeichneten Reihen auf der Rückseite (links) enthalten Resonatoren für die bei-
den LTE-Frequenzbänder 20 und 2 und werden über Drahtbondverbindungen mit den
Gold-Leiterbahnen kontaktiert. Auf der Oberseite sind, wie auch beim SiCer-Stil-
Mehrfrequenzoszillator, der CMOS-Schaltkreis, SMD-Bauelemente, HF-Ausgänge
des Oszillators sowie der Steckverbinder zur Spannungsversorgung und Programmie-
rung vorhanden.
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konventionellen Implementierungen nicht möglich sind. Im Vergleich zum SiCer-Stil wäre der
Miniaturisierungsgrad allerdings noch weiter erhöht, da die Resonatoren genau an den für sie
vorgesehenen Stellen gefertigt werden. Auch beim Mehrfrequenzoszillator wäre die benötigte
Layoutfläche nur noch von der Größe der HF-Schaltung abhängig.
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7.1 Einordnung in den Stand der Technik
Um die Messergebnisse aller entstandenen Module mit dem Stand der Technik von MEMS-
Oszillatoren zu vergleichen, genügt es nicht, nur das Phasenrauschen zu betrachten. Gemäß
der Leeson-Formel skaliert das Phasenrauschen nämlich mit der Frequenz mit 20 dB/Dekade
[68]. Daher ist es an dieser Stelle notwendig, ein Figure-of-Merit (FoM) zu nutzen, welches
diese Abhängigkeit durch eine geeignete Normierung entfernt. Das FoM, welches für die vor-
liegende Arbeit genutzt wurde, stammt von [152] und wurde geeignet modifiziert, sodass nur
die Abhängigkeit von der Oszillationsfrequenz f0 eliminiert wurde. Das resultierende FoM
lautet somit [117, 124, 118, 120]:





Wie beim nominellen Phasenrauschen sind auch beim FoM für eine gute Leistungsfähigkeit
der betrachteten Oszillatormodule kleine Werte anzustreben. Mit dem definierten FoM ist es
möglich, publizierte Forschungsergebnisse zu MEMS-Oszillatoren bei unterschiedlichen Fre-
quenzen miteinander zu vergleichen. Eine Auflistung bisheriger Veröffentlichungen ist zusam-
men mit den eigenen Resultaten zum Festfrequenzoszillator (FFO) und Mehrfrequenzoszilla-
tor (MFO) in Tabelle 7.1 gegeben.
Der hier betrachtete Stand der Technik umfasst Implementierungen von MEMS-Oszillato-
ren basierend auf verschiedenen Arten von AlN-basierten Konturmodenresonatoren und weist
einen Wertebereich von zwischen -214 dBc/Hz und -169 dBc/Hz auf. Die FoM-Werte der ei-
genen erreichten Ergebnisse liegen zwischen -220 dBc/Hz und -181 dBc/Hz und gliedern sich
damit gut in den Stand der Technik ein. Besonders die SiCer-Stil-Implementierungen sowie
der Oszillator, der aus der Zusammenarbeit mit der City University of Hong Kong entstanden
ist, zeigen sehr gute FoM-Werte, was auf das auf der Kosimulation basierte Optimierungs-
verfahren und die phasenrauschoptimierte Implementierung im SiCer-Stil zurückzuführen ist.
Weiterhin sind mit dem zeitlichen Voranschreiten der Implementierungen zu vorliegender Ar-
beit sowohl eine stetige Verbesserung der FoM-Werte als auch eine kontinuierliche Erhöhung
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Tabelle 7.1: Vergleich der eigenen Ergebnisse mit dem Stand der Technik für fm = 1kHz, eingeteilt
in die Forschungsergebnisse anderer Autoren im oberen Abschnitt und die eigenen Re-
sultate zum Festfrequenzoszillator (FFO) und Mehrfrequenzoszillator (MFO) im unteren
Abschnitt
Literaturquelle f0 L( fm) FoM Resonator-Topologie
[MHz] [dBc/Hz] [dBc/Hz]
[59] 1160 -82 -203 AlN-Konturmoden
[66] 208 -95 -201 AlN-auf-Si-Konturmoden
[66] 496 -92 -206 AlN-auf-Si-Konturmoden
[67] 724 -86 -203 AlN-auf-Si-Konturmoden
[67] 1006 -94 -214 AlN-auf-Si-Konturmoden
[100, 101] 268 -94 -203 AlN-Konturmoden
[100, 101] 483 -88 -202 AlN-Konturmoden
[100, 101] 690 -83 -200 AlN-Konturmoden
[100, 101] 785 -70 -188 AlN-Konturmoden
[144] 204 -77 -183 AlN-Konturmoden
[144] 517 -73 -187 AlN-Konturmoden
[144] 850 -71 -190 AlN-Konturmoden
[151] 175 -79 -184 AlN-Konturmoden
[151] 222 -88 -195 AlN-Konturmoden
[151] 306 -84 -194 AlN-Konturmoden
[151] 482 -68 -182 AlN-Konturmoden
[152] 1050 -81 -201 AlN-Konturmoden
[153] 1500 -45 -169 AlN-Konturmoden
[154] 472 -82 -195 AlN-Dualmoden
[154] 1940 -71 -197 AlN-Dualmoden
FFO auf LTCC [124] 256 -112 -220 AlN-auf-Si-Konturmoden
FFO auf LTCC [121] 567 -80 -195 AlN-Konturmoden
FFO im SiCer-Stil [119] 578 -84 -199 AlN-Konturmoden
MFO auf LTCC [118] 751 -63 -181 AlN-Konturmoden
MFO auf LTCC [118] 1904 -61 -187 AlN-Konturmoden
MFO im SiCer-Stil [120] 752 -79 -197 AlN-Konturmoden
MFO im SiCer-Stil [120] 1905 -71 -197 AlN-Konturmoden
des Miniaturisierungsgrades zu verzeichnen, welche die genannten Vorteile des SiCer-Kon-
zepts zusätzlich unterstreichen.
7.2 Zusammenfassung der Ergebnisse
Die vorliegende Dissertation behandelt die Modellierung, den Entwurf sowie die Analyse von
hybrid-integrierten HF-MEMS-Oszillatoren für das SiCer-Substrat. Dabei wurde ein analy-
tisches Modell zum Entwurf von Konturmoden-MEMS-Resonatoren erarbeitet, welches auf
der Lösung der mechanischen Wellengleichung basiert und für die späteren Entwürfe und
Simulationen Verwendung fand. Der Vorteil eines analytischen Modells besteht darin, dass
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ein domänenübergreifender Entwurf ermöglicht wird, sodass mikroelektronische und mikroe-
lektromechanische Baugruppen parallel entworfen und simuliert werden können, da die ana-
lytische Berechnung die Synthese von MEMS-Resonatoren as einer gegebenen elektrischen
Spezifikation heraus erlaubt. Daraus konnte im Anschluss eine Entwurfsmethodik erarbeitet
werden, um strukturiert und mit Hilfe geeigneter Optimierungsverfahren MEMS-Oszillatoren
für gegebene Anforderungen zu entwerfen. Um neben der Optimierung der Leistungspara-
meter, hauptsächlich des Phasenrauschens, die Oszillatormodule kompakt aufzubauen, wurde
das SiCer-Substrat als multiphysikalische Systemplattform verwendet, welches eine beidsei-
tige Fertigung, Bestückung und Verdrahtung von Bauelementen und Baugruppen miteinander
ermöglichte. Im Rahmen der Arbeit wurde die Fertigung auf dem SiCer-Substrat auf die An-
wendung der erarbeiteten Optimierungsverfahren hin überarbeitet und eine Strategie für die
kompakte Implementierung von MEMS-Oszillatoren etabliert. Die in dieser Arbeit präsentier-
ten Methoden und technologischen Verfahren weisen dabei nicht nur Potential in zukünftigen
Forschungsfeldern der HF-MEMS-Schaltungstechnik auf, sondern sind ebenfalls auf industri-
elle Entwurfs- und Fertigungsprozesse etablierter Halbleiterhersteller übertragbar.
Da temperaturbedingte Schwankungen einen signifikanten Einfluss auf das Betriebsverhal-
ten von MEMS-Oszillatoren zeigen, wurde das analytische Entwurfsmodell zu einem tem-
peraturabhängigen Modell erweitert, welches im Anschluss messtechnisch validiert wurde.
Dabei fand nicht nur eine Untersuchung der Resonatoren statt, sondern auch die Analyse ei-
nes MEMS-Oszillators. Die Resonanzfrequenz der Resonatoren sowie die Ausgangsfrequenz
des Oszillators zeigt eine Temperaturabhängigkeit von zwischen -26 ppm/K und -20 ppm/K
unabhängig von der Resonatorgeometrie. Der Gütefaktor konnte als temperaturunabhängig
identifiziert werden. Basierend auf den Erkenntnissen aus den Messreihen und Literaturstudi-
en wurden Methoden der Kompensation der Temperaturabhängigkeit erarbeitet und die Kom-
pensation mittels zusätzlicher SiO2-Lage im MEMS-Resonator per Simulation geprüft.
In der vorliegenden Arbeit werden weiterhin zwei unterschiedliche Oszillatorentwürfe vor-
gestellt, welche in verschiedenen Varianten implementiert wurden: ein Festfrequenzoszillator
für Oszillationsfrequenzen bis zu 600 MHz und ein programmierbarer Mehrfrequenzoszillator
für Referenzfrequenzen im MHz-Bereich sowie LO-Frequenzen bis zu 1,9 GHz. Für jeden der
beiden Oszillatortypen wurde jeweils ein CMOS-Schaltkreis gemeinsam mit den dazugehö-
rigen MEMS-Resonatoren auf Basis einer gegebenen Spezifikation entworfen und simuliert.
Die Oszillatoren wurden im Anschluss auf LTCC bzw. im SiCer-Stil implementiert. Dabei
konnte der Aufbau für jede Iteration optimiert werden, sodass das Phasenrauschen minimiert
und die Ausgangsleistung und Linearität maximiert wurde. Der Mehrfrequenzoszillator wur-
de nachfolgend als erste HF-MEMS-Schaltung überhaupt erfolgreich auf dem SiCer-Substrat
implementiert. Er liefert damit den Existenzbeweis für SiCer-MEMS-Funktionsgruppen.
Aufgrund der guten Passfähigkeit mit dem Stand der Technik kann die Arbeit an Oszil-
latoren für das SiCer-Substrat als erfolgreich angesehen werden. Die etablierte Entwurfsme-
thodik für optimierte MEMS-Oszillatoren, die sehr guten Messwerte und die im Verlauf der
Arbeit immer weiter gesteigerte Miniaturisierung weisen die postulierten Vorteile des Kon-
zepts des SiCer-Substrates nach. Zusammenfassend kann somit festgehalten werden, dass mit
dem SiCer-Substrat eine neue Art der HF-Schaltungstechnik ermöglicht wird, in der mit den
in dieser Arbeit vorgestellten Methoden Mikroelektronik und Mikroelektromechanik in einem
gemeinsamen Prozess entworfen werden und die Fertigung und Bestückung technologieüber-
greifend auf einem Verbundsubstrat realisiert wird, sodass von einer HF-Mikromechatronik
gesprochen werden kann.
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Schaltungen
Die in der vorliegenden Arbeit gewonnenen Erkenntnisse und die vielversprechenden Mess-
ergebnisse ebnen den Weg für weitere Arbeiten an MEMS-basierten SiCer-HF-Schaltungen.
Ein Beispiel hierfür ist die Erweiterung der MEMS-Oszillatoren zu komplexen PLL-basierten
Frequenz-Synthesizern, deren Ausgangsfrequenz in einem weiten Abstimmbereich variier-
bar ist und durch die genannten Vorteile von SiCer-MEMS-Oszillatoren ein geringes Phasen-
rauschen sowie einen hohen Grad an Integration und Miniaturisierung vorweisen. Weiterhin
denkbar wäre die Implementierung von geschalteten aktiven HF-MEMS-Filterbänken, deren
MEMS-Resonatoren und -Schalter direkt im SiCer-Substrat gefertigt und über den LTCC-Teil
um aktive Verstärkerschaltungen erweitert werden. Durch eine stetige Erweiterung des SiCer-
Portfolios um weitere derartige HF-Funktionsgruppen würde so ein modularer Baukasten für
Multiband-Sendeempfänger entstehen, deren auf die SiCer-Technologie optimierte Bestand-
teile je nach Bedarf miteinander verkettet und zu komplexen Systemen zusammengefügt wer-
den können.
Eine weitere Möglichkeit, die Anwendungsvielfalt der MEMS- und SiCer-Technologien
zu vergrößern, ist die Erarbeitung neuer Topologien von MEMS-Bauelementen, welche eine
gesteigerte Leistungsfähigkeit im Vergleich zu den bestehenden versprechen. Beispiele hier-
für können neue Arten von Resonatoren sein, die durch noch höhere Resonanzfrequenzen und
Güten für ein geringeres Rausch-FoM von Oszillatoren sorgen. Außerdem können die Lineari-
tät sowie die Temperaturabhängigkeit noch weiter verbessert werden, sodass die Resonatoren
durch hohe Eingangsamplituden kein oder reduziert nichtlineares Verhalten zeigen und die
Resonanzparameter keine Abhängigkeit von der Umgebungstemperatur aufweisen.
Die SiCer-Technologie und ihre Anwendungen sind mit dieser Arbeit noch lange nicht ab-
gedeckt. Vielmehr sollen durch die vorliegende Arbeit neue Möglichkeiten des Entwurfs und
der Implementierung von multiphysikalischen HF-Schaltungen eröffnet werden, um die ge-
forderte Miniaturisierung und Leistungsfähigkeit moderner Kommunikationssysteme weiter
voranzutreiben. Da der Drang zu immer kleineren und gleichzeitig komplexeren HF-Systemen
für mobile Anwendungen längst die Möglichkeiten der reinen integrierten CMOS-Technolo-
gie ausgeschöpft hat, werden in Zukunft hybride Aufbautechniken wie das SiCer-Substrat an
Bedeutung gewinnen und einen wichtigen Platz im Portfolio moderner HF-Schaltungstechno-
logien einnehmen. Somit kann die SiCer-Technologie sowie die auf ihr aufbauenden und im
Rahmen dieser Arbeit entwickelten Entwurfs- und Implementierungskonzepte als Grundstein
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Ag . . . . . . . . . . . . . . . . Silber
AgPd . . . . . . . . . . . . . . Silber-Palladium
Al . . . . . . . . . . . . . . . . Aluminium
AlN . . . . . . . . . . . . . . . Aluminiumnitrid
Au . . . . . . . . . . . . . . . . Gold
BAW . . . . . . . . . . . . . . Bulk Acoustic Wave
BvD . . . . . . . . . . . . . . . Butterworth-van-Dyke
CityU . . . . . . . . . . . . . . City University of Hong Kong
CMOS . . . . . . . . . . . . . Complementary Metal-Oxide Semiconductor
CVD . . . . . . . . . . . . . . . Chemical Vapour Deposition
DA . . . . . . . . . . . . . . . . Differential Amplifier
DC . . . . . . . . . . . . . . . . Direct Current
DFG . . . . . . . . . . . . . . . Deutsche Forschungsgemeinschaft
DGL . . . . . . . . . . . . . . . Differentialgleichung
DRIE . . . . . . . . . . . . . . Deep Reactive-Ion Etching
EVM . . . . . . . . . . . . . . Error-Vector Magnitude
FBAR . . . . . . . . . . . . . . Thin-Film Bulk Acoustic Resonator
FEM . . . . . . . . . . . . . . . Finite-Elemente-Methode
FFO . . . . . . . . . . . . . . . Festfrequenzoszillator
FoM . . . . . . . . . . . . . . . Figure-of-Merit
FPGA . . . . . . . . . . . . . . Field-Programmable Gate Array
GSG . . . . . . . . . . . . . . . Ground-Signal-Ground
HB . . . . . . . . . . . . . . . . Harmonic Balance
HF . . . . . . . . . . . . . . . . Hochfrequenz
ISF . . . . . . . . . . . . . . . impulse sensitivity function
LNA . . . . . . . . . . . . . . . Low-Noise Amplifier
LO . . . . . . . . . . . . . . . . Lokaloszillator
LTCC . . . . . . . . . . . . . . Low-temperature Co-fired Ceramic
LTE . . . . . . . . . . . . . . . Long-Term Evolution
MEMS . . . . . . . . . . . . . Mikroelektromechanische Systeme
MFO . . . . . . . . . . . . . . Mehrfrequenzoszillator
Mo . . . . . . . . . . . . . . . . Molybdän
MOS . . . . . . . . . . . . . . Metal-Oxide Semiconductor
MUSIK . . . . . . . . . . . . . Multiphysikalische Synthese und Integration komplexer
Hochfrequenz-Schaltungen
PLL . . . . . . . . . . . . . . . Phase-Locked Loop
PRIMOS . . . . . . . . . . . . Piezoelektrische Resonatoren aus integrierbaren MEMS
für HF-Referenz-Oszillator-Anwendungen
PVD . . . . . . . . . . . . . . . Physical Vapour Deposition
REF . . . . . . . . . . . . . . . Referenzoszillator
RIE . . . . . . . . . . . . . . . Reactive-Ion Etching
SAW . . . . . . . . . . . . . . Surface Acoustic Wave
Si . . . . . . . . . . . . . . . . Silizium
SiCer . . . . . . . . . . . . . . Silizium-Keramik
SiO2 . . . . . . . . . . . . . . . Siliziumdioxid
SMD . . . . . . . . . . . . . . Surface-Mounted Device
SOLT . . . . . . . . . . . . . . Short-Open-Load-Through
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TCE . . . . . . . . . . . . . . . Temperaturkoeffizient des Elastizitätsmoduls
TCF . . . . . . . . . . . . . . . Temperaturkoeffizient der Frequenz
TSV . . . . . . . . . . . . . . . Through-Silicon Via
WLAN . . . . . . . . . . . . . Wireless Local Area Network




1 Physikalische Konstanten der verwendeten Werkstoffe
Der wichtigste im Resonator verwendete Werkstoff ist AlN. Wie schon erwähnt, lässt sich
der Elastizitätsmodul aus der Inversen cEkl-Matrix errechnen. Die gesamte cEkl-Matrix von AlN
ergibt sich laut [14, 147] zu:
cEkl =

C11 C12 C13 0 0 0
C12 C11 C13 0 0 0
C13 C13 C33 0 0 0
0 0 0 C44 0 0
0 0 0 0 C44 0
0 0 0 0 0 (C11−C12)/2
 . (1)
Ein Datensatz der cEkl-Matrix, welcher sich gut in Messergebnisse von Resonatorstrukturen




400 125 120 0 0 0
125 400 120 0 0 0
120 120 440 0 0 0
0 0 0 118 0 0
0 0 0 0 118 0
0 0 0 0 0 137,5
GPa. (2)






Für die piezoelektrischen Koeffizienten wird in der Literatur häufig die Auflistung von eil
bzw. ejk gegeben, so beispielsweise in [15, 35, 64, 138, 146]. Die Matrix der piezoelektrischen
Konstanten ergibt sich folglich zu:
eil = ejk =
 0 0 0 0 e15 00 0 0 e15 0 0
e31 e31 e33 0 0 0
C/m2
=
 0 0 0 0 −0,48 00 0 0 −0,48 0 0
−0,58 −0,58 1,55 0 0 0
C/m2.
(3)
Daraus lässt sich nach [54] die Matrix der piezoelektrischen Koeffizienten djl bzw. dik errech-
Dissertation 143
1 Physikalische Konstanten der verwendeten Werkstoffe
nen:





 0 0 0 0 d15 00 0 0 d15 0 0
d31 d31 d33 0 0 0
pm/V
=
 0 0 0 0 −4,068 00 0 0 −4,068 0 0
−2,182 −2,182 4,713 0 0 0
pm/V.
(4)
Die berechneten und gemessenen Materialwerte für AlN passen sich gut in die einschlä-
gigen Literaturwerte ein. Der Vergleich von bisherigen Veröffentlichungen zu den in MUSIK
und Vorgängerprojekten gemessenen und errechneten Materialgrößen ist in Tabelle 1 zu fin-
den.
Auf Basis dieser Auflistung, eigenen Messungen und der analytischen Modellierung werden
Tabelle 1: Physikalische Konstanten von AlN von verschiedenen Autoren





































−2,182 Berechnung aus der cEkl-Matrix
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Weiterhin werden im Resonator auch Aluminium und Molybdän als Elektroden zur elek-
trischen Kontaktierung genutzt. Beide Materialien sind isotrop, weisen also keine Richtungs-
abhägigkeit auf und besitzen daher einen linearen Elastizitätsmodul. Die benötigten Stoff-
konstanten EY und ρ sind Tabelle 2 zu entnehmen [15, 13]. EAl ist dabei aus der cEkl-Matrix
errechnet worden, da hierbei für die einzelnen Elemente Temperaturkoeffizienten vorliegen.
Tabelle 2: Physikalische Konstanten von Aluminium [15] und Molybdän [13]
Parameter Al Mo Einheit Quelle
EY 70 330 GPa [15, 13]
ρ 2700 10220 kg/m3 [15, 13]
Anhand von (2.26) und (2.27) werden Eäqu und ρäqu des Schichtenstapels des Resonators





























Der folgende Abschnitt beschreibt die temperaturabhängigen Materialeigenschaften der in
dieser Arbeit untersuchten MEMS-Resonatoren. Während die Koeffizienten für die thermi-
sche Ausdehnung sowie die Temperaturkoeffizienten des Elastizitätsmoduls für Aluminium
und Molybdän weitestgehend erforscht und veröffentlicht sind, existieren immer noch sehr
unterschiedliche Werte für die thermische Abhängigkeit von EY von AlN. Tabelle 3 zeigt eine
Sammlung aus verschiedenen Veröffentlichungen.
Tabelle 3: Temperaturkoeffizienten der Elastizitätsmatrix von AlN in ppm/K
TC11 TC12 TC13 TC33 TC44 TC66 Quelle
−37 −1,8 −1,8 −65 −50 −57 [15]
−10,65 −11,67 −11,22 −11,13 −10,82 −10,80 [93]
80 180 160 100 50 — [137]
Dabei ist ein deutlicher Unterschied der verschiedenen Zahlenwerte zu verzeichnen, so-
wohl im Absolutwert als auch im Vorzeichen. Der passende Datensatz, welcher mit eigenen
Messungen übereinstimmt, ist der von [15]. Mit (2.26) ist es möglich, einen äquivalenten
Temperaturkoeffizienten von -52 ppm/K ermitteln.
Für den Elastizitätsmodul von Molybdän sind in der Literatur Betrachtungen zu finden, de-
ren formaler Ausdruck von der Darstellung als exponentieller Form, wie sie hier verwendet
wird, abweicht. Daher sei im Folgenden gezeigt, wie die Temperaturkoeffizienten des Elasti-
zitätsmoduls von Molybdän ermittelt werden. Aus [26] erhält man:

















Wichtig ist aus dieser Betrachtung nur der Temperaturkoeffizient des Elastizitätsmoduls von -
134 ppm/K und nicht der Absolutbetrag, da für diesen in Tabellenwerken, beispielsweise [13],
verlässlichere Angaben veröffentlicht sind. Die Abweichung der exponentiellen Näherung
vom veröffentlichten Kurvenverlauf liegt hierbei im betrachteten Temperaturintervall von -
35 ◦C bis 85 ◦C unter 1 %.
Der Temperaturkoeffizient des Elastizitätsmoduls von Aluminium kann aus veröffentlichten
Messwerten nach [15] errechnet werden. Die sich ergebende Messkurve des Elastizitätsmo-
duls in Abhängigkeit von der Temperatur ist dabei so beschaffen, dass sie mit einer Abwei-
chung von unter 1 % im betrachteten Temperaturintervall mit einer e-Funktion angenähert
werden kann. Die Approximation geschieht dabei bei der Referenztemperatur. Auf Basis der




Final sind in Tabelle 4 die thermischen Koeffizienten für die Ausdehnung α1 und α3 so-
wie der Volumenausdehnungskoeffizient β und die mit Resonatormessungen abgestimmtem
Temperaturkoeffizienten der Elastizitätsmoduln aus der Literatur gelistet [123]. Dabei ist zu
Tabelle 4: Thermische Abhängigkeiten physikalischer Konstanten von AlN, Aluminium und Molybdän
Parameter AlN Al Mo äquivalenter Wert Einheit Quelle
α1 5,27 23,9 5,2 5,77 ppm/K [13]
α3 4,15 23,9 5,2 5,14 ppm/K [13]
β 14,69 71,7 15,6 16,68 ppm/K [13]
TCE -52 -1082 -134 -61,4 ppm/K [15, 26]
beachten, dass sich der Koeffizient α3 als gewichteter Mittelwert der einzelnen linearen Aus-







α3,n · tn. (10)
Aus der Berechnung der äquivalenten Dichte und des äquivalenten Elastizitätsmoduls erfolgt
die Extraktion der äquivalenten Temperaturkoeffizienten der beiden physikalischen Größen.
β ist dabei der negative Temperaturkoeffizient der Dichte. Die Berechnung des äquivalenten
Wertes von α1 erfolgt aus den äquivalenten β und α3 durch Subtraktion und anschließender
Halbierung.
3 Materialparameter der technologischen
Temperaturkompensation
Als technologische Variante der Temperaturkompensation kann eine Lage SiO2 der Dicke
2,8µm in den Resonator mit eingebracht werden. Aus diesem Grund ist es notwendig, den
Einfluss der zusätzlichen Schicht im Resonatorkörper zu untersuchen. In Tabelle 5 sind die
verwendeten Materialparameter für die Absolutwerte und Temperaturkoeffizienten von SiO2
und die äquivalenten Werte für den temperaturkompensierten Resonator gelistet [15].
Tabelle 5: Materialparameter von SiO2 und die resultierenden äquivalenten Parameter des Resonators
Parameter SiO2 äquivalenter Wert Einheit Quelle
EY 73 183 GPa [15]
ρ 2200 2771 kg/m3 [15]
α1 0,55 3,40 ppm/K [15]
α3 0,55 2,52 ppm/K [15]
β 1,65 9,32 ppm/K [15]
TCE 192 -2,10 ppm/K [15]
Der TCF ergibt sich damit laut (2.58) zu 0,21 ppm/K, was einer Gesamtabweichung über
den Temperaturbereich zwischen -35 ◦C und 85 ◦C von 25,2 ppm entspricht.
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4 Umrechnung von S-Parametern auf Y-Parameter
Die Umrechnung von S-Parametern auf Y-Parameter wird benötigt, um von der gemessenen
Streumatrix S auf die auswertbare und auf die Ersatzschaltbildparameter abbildbare Admit-
tanzmatrix Y zu schließen. Die Berechnung stützt sich dabei auf die Gleichung nach [139]:
S = (E−Y/Y0)(E +Y/Y0)−1. (11)
Durch geeignete Umformung lässt sich die Gleichung nach Y auflösen:
Y =Y0(E +S)−1(E−S). (12)
Für eine Zweitormessung ergibt sich für (E +S)−1:
(E +S)−1 =
1






Kürzt man den Nenner des vorangestellten Bruches mit D ab und berechnet anschließend die

































Abbildung 1: (a) Schaltbild des Differenzverstärkers, bestehend aus dem Differenzpärchen M1, M2 [6],
der als hochohmigen Diode geschalteten Last M3, M4 sowie den beiden Arbeitspunkt-
widerständen R1, R2 [6, 94, 125]. (b) Schaltbild der Stromspiegelschaltung, unterteilt in
Eingangsstufe (M1, M2) mit Iref = 100µA und Stromspiegelbank (M3, M4, M5) zur Er-
zeugung von 500µA und zur Verteilung auf den Verstärker und den Puffer [125].
Tabelle 6: Dimensionierung des Schaltkreises MU1501












M4, M5, M6, M7, M9, M11 24/1 µm/µm
M8, M10 64/180 µm/nm
R1, R2 1,77 kΩ
R3, R4 10 kΩ




M1, M2 15/300 µm/nm
M3, M4 10/300 µm/nm
R1, R2 6 kΩ
Stromspiegelschaltung M1, M2, M3 8/1 µm/µmM4, M5 40/1 µm/µm
Serienausgangswiderstand R1 40 Ω
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Abbildung 2: Chipfotografie des MU1501 (links) mit vergrößerter Ansicht des Oszillatorteils (rechts)
[116, 125]. Die Abbildung enthält weiterhin die geometrischen Dimensionen der CMOS-
Schaltung sowie die Hervorhebung der Schaltungsteile: Verstärker, Puffer, Bias.
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Abbildung 3: Schaltbild des Verstärkers im Frequenzverdoppler. Der Transistor M1 wird in Source-
und Drain-Schaltung betrieben und stellt durch die symmetrische Belastung aus R4 und
R5 zwei um 180 ◦ phasenverschobene Spannungen bereit. Diese werden dann im Diffe-
renzverstärker DA1, dargestellt in Abbildung 5a, welcher mit dem Strom Ibias versorgt
wird, und mit einer zusätzlichen Verstärkerstufe Verst.1, gezeigt in Abbildung 5b, ver-
stärkt. Mit dem Enable-Signal kann die Verstärkerschaltung eingangsseitig abgeschaltet









































Abbildung 4: Schaltbild des Puffers im Frequenzverdoppler, bestehend aus einem mit dem Strom
Ibias versorgen Differenzverstärker DA1 und zwei zusätzliche Verstärkerstufen Verst.1,
Verst.2, dargestellt in Abbildung 5a und b. Die komplementären Drain-Endstufen (M1,
M2, M3, M4) versorgen 50 Ω-Lasten mit 0 dBm. Der Puffer kann mit den Signalen Enable
und Enable hochohmig geschaltet werden. Alle anderen Bauelemente stellen den Arbeits-
punkt ein.
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Abbildung 5: (a) Schaltbild des mit Invertern (M1, M2, M3, M4) ausgeführten Differenzverstärkers, der
mit dem Strom Ibias versorgt wird. (b) Schaltbild des differenziellen Inverters (M1, M2,







M1 M2 M3 M4
R1
Abbildung 6: Schaltbild des Stromspiegels im Frequenzverdoppler. Über die Eingangsstufe R1, M2
wird ein Referenzstrom gebildet, der über die Stromquellen M3 und M4 an den Verstärker
und den Puffer im Frequenzverdoppler weitergeleitet wird. Über das Enable-Signal und
















Abbildung 7: Chipfotografie des MU1601 (links) mit vergrößerter Ansicht des Oszillatorteils (rechts).
Die Abbildung enthält weiterhin die geometrischen Dimensionen der CMOS-Schaltung




Tabelle 7: Dimensionierung des Schaltkreises MU1601
Teilschaltung Bauelement Dimensionierung Einheit
M1, M4 10/180 µm/nm
M2, M5 100/180 µm/nm
M3, M6 50/180 µm/nm
M7, M9 64/180 µm/nm
M8, M10 32/180 µm/nm





R2, R3 650 Ω




Verstärker im R2 20 kΩ
Frequenzverdoppler R3 2 kΩR4, R5 650 Ω
C1 2,77 pF
C2, C3 1,14 pF
C4, C5 1,5 pF
M1, M3 50/180 µm/nm
M2, M4 100/180 µm/nm
M5, M7 10/180 µm/nm
M6, M8 20/180 µm/nm
Puffer im R1, R2 520 Ω
Frequenzverdoppler R3, R4 3 kΩ
R5, R6, R7, R8 6 kΩ
C1, C2 1,5 pF
C3, C4 1,84 pF
C5, C6, C7, C8 920 fF
Differenzverstärker (DA) M1, M3 80/180 µm/nm
und Verstärker (Verst.) M2, M4 40/180 µm/nm
im Frequenzverdoppler R1, R2 2 kΩ
M1 50/1 µm/µm
Biasschaltung des M2 25/1 µm/µm
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